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KURZFASSUNG
In der vorliegenden Dissertation wurden zwei Hochgewinnantennen in Form von
planaren Arrays entwickelt und realisiert. Die Antennen sind für Richtfunk Anwen-
dungen im Bereich um 32GHz mit Gewinnen über 30 dB vorgesehen. Sie können
z.B. für die Vernetzung von Basisstationen in WIMAX-Netzen eingesetzt werden.
Die Polarisationen der Arrays sind linear bzw. zirkular.
Als Strahlerelemente dienen Mikrostreifenleitungsantennen, sogenannte Patches.
Dabei werden jeweils neun rechteckförmige Patches zu nahezu quadratischen Sub-
arrays zusammengefasst. Die erste Version der Hochgewinnantennen besteht aus 64
solcher Subarrays, die zur Vermeidung von Verlusten auf der Rückseite mit einem
Hohlleiternetzwerk gespeist werden. Die Mittenelemente der Subarrays sind durch
Schlitze an das Hohlleiternetzwerk angekoppelt. Die weitere Leistungsteilung inner-
halb der Subarrays besorgen kurze planare Streifenleiter. Das Hohlleiterspeisenetz-
werk wird aus einem flachen Block Aluminium herausgefräst. Das Antennensubstrat
dient dabei als Deckel für die Hohlleiterstruktur.
Die Optimierung der Abstrahlung der Subarrays, sowie des Eingangsreflexionsfak-
tors der Schlitzkopplung wurde mit Hilfe kommerziell erhältlicher SW (Momenten-
methode sowie Methode der finiten Elemente) simulativ untersucht. Die Wahl der
Abstände der Subarrays untereinander und die Wahl der Belegungsfunktionen der
gesamten Arrays wurden mit Hilfe von modellierten Abstrahlungen durchgeführt.
Für die Erzeugung von nicht-konstanten Belegungsfunktionen des gesamten Arrays
wurden neue unsymmetrische Leistungsteiler mit kompensierten Transmissionspha-
sen in Hohlleitertechnik entwickelt und realisiert.
Bei der zweiten Version der Antenne wird das gesamte Array in zwei separate Blöcke
unterteilt, die jeweils aus 32 Subarrays bestehen. Innerhalb eines Blockes werden alle
Subarrays um 90◦ gedreht, so dass eine orthogonale Polarisation entsteht. Das darun-
ter befindliche Hohlleiterspeisenetzwerk wird aufgrund der Drehung der Subarrays
an die neue Struktur angepasst. Mit der zweiten Version der Hochgewinnantenne
ist es möglich, zwei linear orthogonale Polarisationen anzuregen und durch Super-
position der Abstrahlungen vier unterschiedliche Polarisationen (2x linear und 2x
zirkular) zu erzeugen. Durch eine Weiterführung der Hohlleiterstruktur wird durch
den Block aus Aluminium über eine zusätzliche Schlitzkopplung ein Schaltungs-
layer auf der Antennenrückseite für Sende/ Empfangsumschalter, Phasenschieber
und Leistungsteiler angekoppelt.
Für die elektrisch leitende Kontaktierung der einzelnen Schichten der Antennen wur-
den verschiedene Klebe- und Lötverfahren getestet. Die Güte der Verbindungen
wurde mit Hilfe von Messungen der Dämpfungskonstante abgeschätzt.
Zur Verifikation wurden die entwickelten Antennenvarianten messtechnisch unter-
sucht. Alle Spezifikationen bezüglich Gewinn, Anpassung, Kreuzpolarisationsunter-
drückung sowie der Nebenzipfeldämpfung innerhalb eines praktisch relevanten Win-
kelbereichs von 20◦x20◦ konnten über die geforderte relative Bandbreite von 10%
eingehalten werden.
IV
ABSTRACT
In the presented thesis two planar high gain antenna arrays have been developed
and realized. The antennas are intended for radio relay link applications in the range
around 32GHz. They can be used e.g. for the integration of base stations in WIMAX
networks. The gain of the antennas is better than 30 dB. The polarization of the
arrays are linear and circular, respectively.
The base elements of the arrays are micro strip patches. In each case nine rectangular
patches are combined into nearly square sub-arrays. The first version of the arrays
consists of 64 such sub-arrays. To minimize the losses the array is fed on the back
with a corporative waveguide network. The center elements of the sub-arrays are
coupled by slots to the waveguide network. Short planar strip lines accomplish the
further power partition within the sub-arrays. The waveguide network is milled out
of a flat aluminum block. The antenna substrate serves thereby as cover for the
waveguide structure.
The optimization of the radiation of the sub-arrays, as well as the input reflection
coefficient of the slot coupling is examined with the help of commercially available
software (Method of Moments as well as Finit Element Methods). The choice of
the distances of the sub-arrays between themselves and the choice of the excitation
functions of the entire arrays are performed by modeled radiations. For the creation
of non-constant excitation functions of the entire array new unsymmetrical power
dividers with balanced transmission phases in waveguide technology have been de-
veloped and realized.
With the second version of the high gain antenna the entire array is subdivided into
two separate blocks, which consist in each case of 32 sub-arrays. Within one block
all sub-arrays are rotated by 90◦, so that an orthogonal polarization occurs. Due to
the new structure of the antenna the waveguide feeding network, which is arranged
under the antenna, must be adapted. With this structure it is possible to excite two
linear orthogonal polarizations. Thus with a superposition of the radiations four
different polarizations can be produced (2 times linear and 2 times circular). The
waveguide structure is resumed through the block of aluminum. Over an additional
slot coupling a circuit layer on the backside of the antenna can be coupled. On
this circuit layer a transmit/receive switch, phase shifters and power dividers are
realized.
For the electroconductive contacting of the individual layers of the antennas diffe-
rent bonding and soldering procedures have been tested. By measurements of the
attenuation factor the quality of the connections are estimated.
The realized antenna versions are verified by measurements. All specifications con-
cerning the gain, the return loss, the cross polarization level as well as the side lobe
level within a practically relevant angle range of 20◦ times 20◦ could be achieved
over the required relative bandwidth of 10%.
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KAPITEL 1
Einleitung
1.1 Motivation
Steigende Datenraten und die Schwierigkeit, Endnutzer an bestehende, breitbandige
Datennetze anzubinden, lassen für die Zukunft einen hohen Bedarf an drahtlosen
Zugängen für die letzte Meile erwarten. Bei diesen drahtlosen Zugängen wird zwi-
schen point to multipoint- und point to point-Verbindungen unterschieden. Bei einer
point to multipoint-Verbindung sollen mehrere Teinehmer drahtlos an eine Basissta-
tion angebunden werden. Dabei müssen Antennen für eine Basisstation einen defi-
nierten Sektor möglichst gleichmäßig ausleuchten. Die Teilnehmerstationen werden
über eine Richtfunkstrecke an die Basisstationen angebunden. Antennen für die Teil-
nehmerstationen müssen ihre Antennenparameter, wie z.B. einen möglichst hohen
Gewinn, über eine hohe relative Bandbreite einhalten. Für diese WLAN (Wireless-
Local-Area-Network)- bzw. WIMAX (Worldwide Interoperability for Microwave
Access)-Anwendung stehen u. a. die Frequenzen 26 und 32,6GHz zur Verfügung.
1.1.1 Einsatz von Richtfunkantennen in WIMAX-Systemen
Abb.1.1 beschreibt ein typisches WIMAX-Szenario. Über WIMAX-Systeme soll
Abbildung 1.1: Aufbau eines WIMAX-Systems
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ein Internet-Zugriff mit hoher relativer Bandbreite geboten werden. Das WIMAX-
System wird durch eine Zentrale, den Sende/Empfangstürmen und einer Einheit zur
Anbindung des Kunden gebildet. Die Zentrale (Provider) ermöglicht den Internet-
Zugang mit hoher Bandbreite. Die Sende/Empfangstürme in der Nähe der Zentrale
werden über Kabelverbindungen mit hoher Bandbreite an das System angebunden.
Weiter entfernte Türme erhalten ihre Anbindung über Richtfunk-Sichtverbindungen.
Mit dieser Art von Technik werden Distanzen bis 30Km überbrückt. Ein ähn-
liches Konzept wird auch für die Anbindung von Mobilfunk Kunden in ländli-
chen Bereichen durchgeführt. Bei WIMAX-Systemen erhalten die Endverbraucher
einen Internet-Zugriff mittels einer Empfangseinheit. Diese Empfangseinheiten ha-
ben i.d.R. keine Sichtverbindung zu den Sende/Empfangstürmen. Die Antennen
der Empfangseinheit bestehen aus kleinen Antennen, die für eine vorgeschriebe-
ne Bandbreite in einem Frequenzbereich zwischen 2 bis 11GHz arbeiten. Für die
Sichtverbindungen werden mechanisch fixierte Parabolspiegel eingesetzt. Mit dieser
Art von Antennen ist eine stabile Verbindung mit hoher Datenrate und geringer
Fehlerwahrscheinlichkeit möglich. Diese Art von Antennen kann mit einer hohen re-
lativen Bandbreite (> 10%) in einem Frequenzbereich zwischen 11 und 66GHz für
WIMAX-Systeme eingesetzt werden.
Innerhalb dieser Dissertation soll nun eine Option für die eingesetzten Parabolspie-
gel geboten werden. Die bereits auf den Markt befindlichen Parabolspiegel sollen
durch kostengünstigere planare Patcharrays in Mikrostreifenleitungstechnik ersetzt
werden. Die geringen Dimensionen dieser Antennen in Querrichtung (1 bis 2 Wellen-
längen) und die hohe Integrationsfähigkeit würde den Aufbau von WIMAX-Systeme
zusätzlich vereinfachen. Das Problem bei der Anwendung von Patcharrays für die
Sichtverbindungen bei WIMAX-Systemen ist der vorgeschriebene Gewinn bei einer
hohen relativen Bandbreite. Aufgrund der großen Anzahl von Störeinflüssen, wie
z. B. der Oberflächenwellenausbreitung sowie den hohen Verlusten bei Patcharrays
und der Notwendigkeit die vorgegebenen Antennenspezifikationen über eine hohe
relative Bandbreite konstant zu halten, ist die Realisation von Hochgewinnantennen
in Mikrostreifentechnik äußerst schwierig.
1.2 Stand der Technik
Streifenleitungsantennen sind aufgrund ihrer flachen Bauweise, ihrer hohen Inte-
grierbarkeit in elektronische Schaltungen, ihrer einfachen Serienfertigung mit einem
photolithographischen Prozess und wegen der daraus resultierenden geringen Kosten
vergleichsweise attraktiv. Die Bauform der resonanten Struktur der Streifenleitungs-
antenne ist in weiten Grenzen frei wählbar [1]. Bei einer Zusammenschaltung von
vielen einzelnen Streifenleitungsantennen zu einem komplexen Array wirken sich
aufgrund der resonanten Struktur der einzelnen Streifenleitungsantenne die niedrige
relative Bandbreite von wenigen Prozent bezogen auf die Anpassung und die ho-
hen Verluste des Speisenetzwerks nachteilig aus. Wegen der Verluste der i. A. in
Streifenleitungstechnik hergestellten Verteilnetzwerke ist der Gewinn von Streifen-
leitungsantennen bei Frequenzen oberhalb 20GHz auf Werte um ca. 30 dB begrenzt.
Mit wachsenden linearen Abmessungen steigt zwar der Richtfaktor quadratisch an,
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jedoch nehmen die Leitungsverluste des Verteilnetzwerkes exponentiell zu, so dass
ab einer gewissen Größe der Gewinn wieder sinkt [2].
1.2.1 Erhöhung der Bandbreite
In der Literatur gibt es viele Ansätze, um die Bandbreite der Anpassung zu erhöhen.
Wirkungsvoll haben sich bis jetzt nur die Vergrößerung der Substratdicke oder die
Verwendung gestapelter Anordnungen [3] gezeigt, mit denen relative Bandbreiten
> 10% erzielbar sind.
Bei den gestapelten Anordnungen (stacked patches) werden in der Regel aber mehre-
re Substrate übereinander angeordnet, was eine deutliche Erhöhung der Fertigungs-
kosten gegenüber einer Streifenleitungsantenne mit nur einer dielektrischen Schicht
bewirkt.
1.2.2 Reduzierung der Verluste
Für die Reduktion der Verluste werden bei großen planaren Strukturen häufig Ver-
teilnetzwerke mit Rechteckhohlleitern verwendet. Die Hohlleiterstrukturen werden
an ihren Enden über Schlitze mit Streifenleitungen auf der Oberseite verkoppelt.
Da die Streifenleitung den Schlitz nicht vollständig abdeckt, stellen die Koppel-
stellen (Schlitz-Streifenleitung) Strahlungsquellen dar, die das Strahlungsdiagramm
verschlechtern und die Kreuzpolarisationsunterdrückung reduzieren können.
Alternativ werden auch Untersuchungen für Verteilnetzwerke in der SIW (Substrate
Integrated Waveguide) Technik [4] auf Siliziumbasis [5] und mit nicht strahlenden,
dielektrischen Wellenleitern (NRD-guide) [6] durchgeführt.
Bei der SIW Technik übernimmt eine Reihe von Durchkontaktierungen bei einem
beidseitig metallisierten dielektrischen Träger die Seitenmetallisierung der Hohl-
leiter. Durch eine geeignete Wahl der Positionen der Durchkontaktierungen sind
auch Leistungsteilerstrukturen möglich. Die bisher erzielten Ergebnisse zeigen, dass
ein Hohlleiterspeisenetzwerk in SIW Technik die Anforderungen eines sehr großen
Arrays noch nicht erfüllt. Außerdem sind Untersuchungen über eine mögliche An-
kopplung eines Streifenleitungsarrays an eine SIW Struktur nicht bekannt.
Bei den Verteilnetzwerken auf Siliziumbasis werden die benötigten Leistungsteiler in
koplanarer Technik auf die Siliziumschicht aufgebracht. Über koplanare Streifenlei-
tungsübergänge können die benötigten Antennen angeregt werden. Dieses Verfahren
zeichnet sich durch eine sehr gute Bandbreite und geringe Zuleitungsverluste aus,
ist aber besonders bei sehr großen Arrays aufgrund der sehr hohen Fertigungskosten
nicht attraktiv.
Bei der NRD-guide-Technik besteht der Wellenleiter aus einem dielektrischen Strei-
fen, der zwischen zwei Metallplatten angeordnet wird. Der Abstand der beiden Me-
tallplatten ist dabei kleiner als eine halbe Freiraumwellenlänge. Die Welle wird auf
dem dielektrischen Streifen in Form von LSE-Moden (Longitudinal Section Electric)
und LSM-Moden (Longitudinal Section Magnetic) geführt. Besonders kritisch sind
bei diesen offenen Speisenetzwerken Unsymmetrien bezüglich der Höhe des dielek-
trischen Streifens. Dadurch kann die TEM-Mode angeregt werden, die zwischen den
beiden Platten geführt wird. Dies könnte dann zu Verkopplungen innerhalb des Spei-
senetzwerks und zu Störungen der Abstrahlung des Arrays führen. Realisierungen
4 1. Einleitung
von großen Arrays mit einem NRD-guide-Speisenetzwerk sind noch nicht bekannt.
Strahlungsgekoppelte Speisenetzwerke zeichnen sich ebenfalls durch geringere Ver-
luste aus im Vergleich zu Streifenleiternetzwerken [7], [8]. Die Abmessungen dieser
Leistungsteiler betragen in Querrichtung mehrere Wellenlängen und haben dann Be-
deutung, wenn eine flache Bauform in der Größenordnung λǫ/2 nicht vorrangig ist.
Folglich sind grosse planare Arrays mit hohem Gewinn, niedrigen Verlusten, geringen
Abmaßen und einer hohen Bandbreite heutzutage noch nicht verfügbar.
1.3 Gliederung
In Kap.2 wird das Grundkonzept, sowie die Vorgehensweise bei der Entwicklung
und der Realisierung der Hochgewinnantenne erklärt. Nach der Erklärung des
Grundkonzepts werden die einzelnen Layer beschrieben. Innerhalb dieser Beschrei-
bungen werden alle benötigten Parameter für die Realisierung angegeben.
Die in Kap.2 beschriebenen Layer müssen mit möglichst geringen Verlusten
verbunden werden. In Kap.3 werden für diese Verbindungen verschiedene Klebe-
und Lötverfahren vorgestellt und bewertet. Für das ausgewählte Verfahren wird
eine Dämpfung der Struktur Antenne-Kleber-Hohlleiter abgeleitet und in den
folgenden Simulationen als feststehender Parameter benutzt.
In Kap.4 wird die Entwicklung und die Realisierung des benötigten Hohllei-
terspeisenetzwerks beschrieben. Das Hohlleiterspeisenetzwerk wird als korporatives
Netzwerk ausgeführt. Die benötigte Leistungsteilung der eingespeisten H10-Welle
wird über symmetrische und unsymmetrische Leistungsteiler mit kompensierten
Transmissionsphasen in Hohlleitertechnik durchgeführt. Das gesamte Netzwerk wird
in der H-Ebene des benutzten Ka-Band Hohlleiters ausgeführt. Die durchgeführten
Simulationen für die Entwicklung der Leistungsteiler werden durch Messungen von
realisierten Leistungsteilern verifiziert. Als Abschluss werden Simulationen für ein
korporatives Netzwerk, bestehend aus einem Eingangstor, 64 Ausgangstoren und
63 symmetrischen Leistungsteilern, durchgeführt.
Kap.5 beinhaltet den vollständigen Ablauf für die Entwicklung und Realisie-
rung des Antennenlayers. Am Anfang des Kapitels wird ein einzelnes Patch in der
Grundmode betrachtet. Mögliche Verbesserungen eines einzelnen Patches bezüglich
der kreuzpolaren Abstrahlung werden genannt und bewertet. Im folgenden werden
unterschiedliche Versionen von Subarrays entwickelt und realisiert. Die Simula-
tionsergebnisse werden mit Messungen verifiziert. Die Entwicklung der Subarrays
beinhaltet die Festlegung der Dimensionen der Patches innerhalb der Subarrays,
den Entwurf der Verbindungsleitungen in Streifenleitungstechnik zwischen den
Patches und die Schlitzkopplung an das Hohlleiterspeisenetzwerk. Die Messungen
werden bewertet und das Subarray mit den besten Ergebnissen bezüglich Gewinn,
Kreuzpolarisationsunterdrückung, Reflexionsdämpfung und Nebenzipfeldämpfung
wird für die folgende Bildung des Arrays ausgewählt. Der Abschluss des Kapitels
beschreibt die Entwicklung und die Realisierung des Arrays.
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In Kap.6 werden die Messergebnisse der realisierten Hochgewinnantennen
dargestellt. Alle Messungen der Arrays werden mit einer Hohlleiterspeisung durch-
geführt. Die Anbindung an das Messsystem geschieht über Wellentypwandler. Das
offene Hohlleitertor bei der Messung des 4 x 8 bzw. 8 x 4 Arrays wird mit einem
Hohlleitersumpf abgeschlossen.
In Kap.7 wird die zusätzliche Anbindung eines Schaltungslayers auf der Rückseite
der realisierten Antennen beschrieben. Am Anfang des Kapitels wird die Art der An-
bindung, sowie die daraus resultierenden mechanischen Veränderungen, dargestellt
und erklärt. Als Beispiele für mögliche Schaltungen werden ein S/E-Umschalter
für das 8 x 8 Array und Leistungsteiler und Phasenschieber für die 4 x 8 Arrays
dargestellt. Am Ende des Kapitels wird die Realisierung der Hochgewinnantennen
mit Schaltungslayern beschrieben, die Abstrahlung bzw. die Funktionalität dieser
Antennen vermessen und bewertet.
Kap.8 beinhaltet eine kurze Zusammenfassung der durchgeführten Arbeiten.
Als Abschluss werden mögliche Folgeprojekte aufgezeigt.
1.4 Notation
Die in dieser Arbeit vorkommenden Feldgrößen werden alle als komplexe Amplitu-
den angenommen. Dadurch entfällt die Notwendigkeit komplexe Größen separat zu
kennzeichnen. Fettgedruckte Buchstaben stehen im folgenden für Vektoren und ma-
ger gedruckte Buchstaben für Skalare. Eine Tilde über einem Buchstaben zeichnet
ihn als Fouriertransformierte aus.
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KAPITEL 2
Entwicklung des Grundkonzepts der
Hochgewinnantenne
2.1 Aufbau und Methodik
Das Ziel der vorliegenden Dissertation ist die Entwicklung und die Realisierung
von zwei Hochgewinnantennen in planarer Mikrostreifenleitungstechnik. Abb.2.1
beschreibt das Grundkonzept der Hochgewinnantennen. Die Antennenelemente des
Subarrays
Masse
Schlitzkopplungen
RT Duroid 5880
Höhe=0,25mm
RT Duroid 5880
Höhe=0,5mm
Aluminum
Hohlleiter-
Speisenetzwerk
Schlitz-
kopplung
Abbildung 2.1: Aufbau der Hochgewinnantennen
Arrays werden durch Antennen in Mikrostreifenleitungstechnik, sogenannte Patches,
realisiert. Aufgrund der hohen Leitungsverluste, sowie der parasitären Abstrahlung
von großen Speisenetzwerken in Mikrostreifenleitungstechnik (siehe Abb.2.2), wird
hier eine Kombination aus Mikrostreifenleitungen und einem verlustarmen Hohllei-
terspeisenetzwerk benutzt. Aufgrund der Dimensionen des Hohlleiterspeisenetzwerks
ist eine einzelne Anregung jedes Patches nicht möglich. Bei der Realisierung werden
mehrere Patches zu sogenannten Subarrays zusammengefasst. Das zentrale Element
der Subarrays wird durch einen Schlitz an das Hohlleiterspeisenetzwerk angekoppelt.
Die weitere Leistungsteilung innerhalb der Subarrays wird über planare Streifenlei-
ter durchgeführt. Durch die Unterteilung in Subarrays ist es möglich, dass Subarray
als Grundelement des Arrays bezüglich Gewinn, Kreuzpolarisationsunterdrückung
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Abbildung 2.2: Maximaler Gewinn von planaren Antennen (quadratische Apertur)
und Nebenzipfeldämpfung zu optimieren. Für die Realisierung dient RT Duroid
5880 als Antennensubstrat, was sich durch einen sehr geringen Verlustfaktor von
tanδ = 0,0009 auszeichnet. Bereits realisierte Subarrays mit Hohlleiterspeisungen
haben gezeigt [9], dass für eine relative Bandbreite > 10% der Reflexionsdämpfung
besser 10 dB Substratdicken größer 0,3mm benötigt werden. Durch die Erhöhung
der Substratdicke wird die relative Bandbreite erhöht. Gleichzeitig erhöht sich aber
auch der Einfluss von Oberflächenwellen. In diesem Projekt wird als Kompromiss
eine Dicke von 0,508mm für den Antennenlayer gewählt. Die gesamte Antenne ist
für die folgenden Spezifikationen ausgelegt:
• Relative Bandbreite (Reflexionsdämpfung > 10 dB): 10%
• Mittenfrequenz: 32,6GHz
• Polarisation: linear
• Gewinn in Hauptstrahlrichtung: > 30 dB
• Kreuzpolarisationsunterdrückung (Achsen): > 30 dB
• Nebenzipfeldämpfung: > 20 dB
Die in [9] realisierten Subarrays erzielten einen Gewinn ≥ 15 dB. Mit der Annahme,
einen gleichwertigen Gewinn für die neuen Subarrays erzielen zu können, muss für
die geforderte Spezifikation des Gewinns in Hauptstrahlrichtung die Aperturfläche
des Subarrays mindestens 5 mal verdoppelt werden. Eine Nebenzipfeldämpfung
besser 20 dB erfordert eine nicht-konstante Belegungsfunktion des Arrays. Durch
die Erhöhung der Nebenzipfeldämpfung wird aber auch gleichzeitig der Gewinn
des zu realisierenden Arrays reduziert. Aus diesen Gründen wird in diesem Projekt
ein Array, bestehend aus 8 x 8 Subarrays, realisiert. Das Hohlleiterspeisenetzwerk
wird in offener Frästechnik aus einem Block aus Aluminium hergestellt. Das
Antennensubstrat dient dabei als Deckel für die Hohlleiterstruktur. Für das
Hohlleiterspeisenetzwerk und die ausgewählte Mittenfrequenz wird als Standard
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das Ka-Band mit den Hohlleiterdimensionen 7,112mm x 3,556mm (R320) ge-
wählt. Das Hohlleiterspeisenetzwerk wird aufgrund der geringeren Höhe für die
H-Ebene ausgelegt. Auf eine Reduzierung der Höhe des gesamten Netzwerkes
< 3,556mm wird aufgrund der höheren Dämpfung verzichtet. Zusätzlich steigt
bei sehr geringen Höhen des Hohlleiterspeisenetzwerk < 1mm der Einfluss von
Unsymmetrien in der Höhe, die durch ungleichmäßiges Kleben des Antennen-
substrats erzeugt werden. Aus diesen Unsymmetrien entstehen unterschiedliche
Wellenwiderstände des Hohlleiters, die zu Reflexionsverlusten führen können.
Durch die Weiterführung der Hohlleiterstruktur durch den Block aus Aluminium
ist es durch eine zusätzliche Schlitzkopplung möglich, einen Schaltungslayer auf
der Antennenrückseite anzubringen. Als Schaltungssubstrat dient ebenfalls RT
Duroid 5880. Um die Abstrahlung und die Anregung von Oberflächenwellen
an Leitungsdiskontinuitäten, wie z.B. Leitungsknicke, zu reduzieren, wird eine
geringe Substratdicke von 0,254mm gewählt. Außerdem sind durch diese Wahl
die üblichen Wellenimpedanzen von Mikrostreifenleitungen (z.B 50Ω) durch
relativ geringe Leiterbreiten realisierbar. Auf den Substrat können in Mikrostrei-
fenleitungstechnik und mit zugehörigen SMD-Bauteilen Schaltungselemente wie
Sende/Empfangsumschalter (S/E-Umschalter), Phasenschieber, Leistungsteiler etc.
realisiert werden. Durch diese zusätzlichen Schaltungselemente sollen die Leistungs-
fähigkeit und die Funktionalität der Antennen erhöht werden. Die Masseschicht
des Schaltungslayers deckt dabei die Öffnung des Hohlleiterspeisenetzwerks ab. Die
gesamte Antenne kann also in die Bereiche Antennenlayer, Hohlleiterspeisenetzwerk
und Schaltungslayer aufgeteilt werden. Die Dimensionen der Antenne betragen
ca. 20 cm∗20 cm∗2,5 cm und sind somit in Querrichtung nur 2−3Wellenlängen groß.
Bei der zweiten Version der Antenne wird die Funktionalität im Bezug auf
die Polarisation deutlich erhöht. Für diesen Zweck wird die aus 8 x 8 Subarrays
bestehende gesamte Antenne in zwei separate Blöcke unterteilt, die jeweils aus
4 x 8 Subarrays bestehen. Innerhalb eines Blockes werden alle Subarrays um
90◦ gedreht. Das darunter befindliche Hohlleiterspeisenetzwerk muss aufgrund
der Drehung der Subarrays an die neue Struktur angepasst werden. Durch die
Halbierung der Aperturfläche wird der Gewinn der einzelnen 4 x 8 Arrays be-
zogen auf das 8 x 8 Array um 3 dB reduziert. Mit dieser neuen Struktur ist es
möglich, zwei linear orthogonale Polarisationen anzuregen. Die Anregung kann im
einfachsten Fall über zwei separate Hohlleitereingänge erfolgen. Eine elektronische
Schaltung der Polarisation auf der Antennenrückseite mit einem zusätzlichen
Substrat und der zugehörigen Schlitzkopplung zum Hohlleiter ist ebenfalls möglich.
Wenn auf der Antennenrückseite auch schaltbare 90◦- und 180◦-Phasenschieber
eingesetzt werden, können durch Überlagerung 4 unterschiedliche Polarisationen
elektronisch schaltbar gemacht werden (linear und zirkular). Durch die Anwendung
verschiedener Polarisationen bei gleichzeitiger sehr guter Kreuzpolarisationsun-
terdrückung können Dienste, wie z.B. „frequency reuse” sehr gut unterstützt werden.
Beide Realisierungen dienen als Test für die Effizienz von planaren Hochgewinnan-
tennen. Kosten, die durch die aufwendige Realisierung des Hohlleiterspeisenetzwerks
entstehen, können nach positiven Ergebnissen reduziert werden. Hier lohnt sich
der Einsatz von galvanisierten Kunststoffen. Das Hohlleiterspeisenetzwerk kann als
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Muster für den Herstellungsprozess aus Kunstoff benutzt werden. Somit könnte die
gesamte Antenne industriell sehr billig gefertigt werden.
2.2 Der Antennenlayer
Der Antennenlayer wird aus den sogenannten Subarrays gebildet. Jedes Subarray
besitzt 9 Strahlerelemente. Wie aus Abb.2.3 ersichtlich, deckt das mittlere Element
optional
E
H
Zuleitungen
Schlitz
Patchelemente
y y
x x
Abbildung 2.3: Prinzipieller Aufbau der Subarrays
der Subarrays den Koppelschlitz vollständig ab. Diese Art der Kopplung wurde
zum ersten mal bei [10] angewendet. Durch die vollständige Abdeckung wird eine
Streustrahlung des Schlitzes und damit eine Störung der Abstrahlung des Subarrays
vermieden. Die wabenförmige Struktur der Subarrays aus [10] wird durch eine recht-
winkelige Struktur ersetzt (siehe Abb.2.3). Durch diese geometrische Struktur wird
die Überlagerung der Charakteristiken der Subarrays bei der späteren Realisierung
des Arrays, sowie die Realisierung des zugehörigen Hohlleiterspeisenetzwerks deut-
lich vereinfacht. Die Antennenelemente der Subarrays werden mit Streifenleitun-
gen untereinander verbunden. Dabei werden die Elemente sowohl an den mittleren,
als auch an den seitlichen Kanten gespeist [11]. Das zentrale Patch übernimmt die
Aufgabe eines Strahlerelementes und eines planaren Leistungsteilers. Alle Patches
sollen möglichst gleichphasig und mit gleicher Amplitude schwingen. Durch Überla-
gerung ergibt sich eine lineare Polarisation der Subarrays (in Abb.2.3 vertikal). In
der Abb.2.4 wird die Modellierung der Abstrahlung eines Subarrays (Aufbau siehe
Abb.2.3), bestehend aus 9 gleichförmigen Patches, dargestellt. Die Abstrahlung ei-
nes einzelnen Patches wird mit einem Schlitzmodell (siehe AnhangA) berechnet. Das
Fernfeld des Subarrays wird dann durch eine Überlagerung der Fernfelder der einzel-
nen Patches ermittelt. Alle Patches werden gleichphasig und mit gleicher Amplitude
angeregt. Die Verkopplungen der Patches sowie die Verbindungs- und Zuleitungen
in Mikrostreifenleitungstechnik (siehe Abb.2.3) werden bei der Modellierung nicht
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berücksichtigt. Die Polarisation der Patches bzw. des Subarrays ist linear (vertikal).
Zusätzlich benötigte Angaben und Dimensionen sind
• Frequenz: 32,6GHz
• Freiraumwellenlänge: λ0 = 9,2025mm
• Substrat: RT Duroid 5880
• Dielektrizitätskonstante: ǫr = 2,2
• Breite der Patches: 0,35 · λ0
• Länge der Patches: 0,284 · λ0
• Höhe des Substrats: 0,0543 · λ0
• Abstand der Patches zueinander (Mittelpunkte der Patches): 0,7 · λ0
Der Koordinatenursprung wird bei der Modellierung auf den Mittelpunkt des mitt-
leren Patches des Subarrays (siehe Abb.2.3) gelegt. In der Abb.2.4 wird der Richt-
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Abbildung 2.4: Modellierte Abstrahlung eines Subarrays
faktor des Subarrays in der E- und H-Ebene dargestellt. Der maximale Richtfaktor
beträgt Dmax = 17,4 dBi. Die minimale Nebenzipfeldämpfung beträgt 13,24 dB. Die
in Abb.2.4 dargestellten Abstrahlungen sind ideal. Bei der Realisierung des Sub-
arrays müssen die Breiten und Längen der Patches, die Breiten und Längen sowie
die Positionen der Zuleitungen und die Größe und Position des Schlitzes so opti-
miert werden, dass sich ein hoher Gewinn, eine hohe Nebenzipfeldämpfung und ei-
ne hohe Kreuzpolarisationsunterdrückung des Subarrays ergibt. Desweiteren sollten
alle Zuleitungen möglichst reflexionsfrei betrieben werden. Die generelle Struktur
der Zuleitungen (gerade, geknickt, rund etc.) ist ebenfalls frei wählbar. Nach der
Optimierung und Vermessung des Subarrays wird das 8 x 8 Array gebildet (siehe
Abb.2.5). Das zugehörige Hohlleiterspeisenetzwerk muss so ausgelegt werden, das
alle Subarrays gleichphasig mit eventuell unterschiedlichen Anregungskoeffizienten
angeregt werden. Die Abstände a und b der Mittelpunkte der Subarrays in der E-
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Abbildung 2.5: Aufbau des 8 x 8 Arrays
und H-Ebene werden so festgelegt, das die Nullstellen des Subarrays bei den grating
lobes des Arrays liegen. Durch diese Maßnahme wird die Nebenzipfeldämpfung des
gesamten Arrays erhöht. Mit einer geeigneten Belegungsfunktion des Arrays sollen
alle Spezifikationen (Kap.2.1) erfüllt werden.
Bei den 4 x 8 Arrays wird das 8 x 8 Array in zwei Blöcke unterteilt. Um eine un-
terschiedliche Polarisation zu erreichen, werden alle Subarrays eines Blocks um 90◦
gedreht. Wie aus Abb.2.6 ersichtlich, werden die Abstände in der E- und H-Ebene,
a und b, beibehalten. Das zugehörige Hohlleiterspeisenetzwerk muss entsprechend
angepasst werden.
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Abbildung 2.6: Aufbau der 4 x 8 Arrays
2.3 Das Hohlleiternetzwerk
Das Hohlleiterspeisenetzwerk wird aus einem kompakten Block Aluminium heraus-
gefräst. Der Deckel des Hohlleiterspeisenetzwerks wird aus der Masseschicht des
darüber liegenden Antennenlayers gebildet. Beide Zuleitungsstrukturen werden als
korporatives Netzwerk ausgeführt (siehe Abb.2.7). D. h., dass die elektrischen Län-
gen vom Eingangstor zu den Schlitzkopplungen immer gleich sind. Die kompletten
Strukturen der Speisenetzwerke werden in der H-Ebene des Hohlleiters gebildet. Die
Durchführung der Hohlleiterstruktur durch den Block aus Aluminium auf die Rück-
seite wird in Abb.2.7 nicht dargestellt. Die dargestellte Hohlleiterlängenvariation
um λH/2 zwischen zwei gegenüberliegenden Subarrays in der E-Ebene wird benö-
tigt, um die Subarrays gleichphasig anzuregen. In Abb.2.8 ist schematisch ein Hohl-
leiterleistungsteiler, sowie die Feldverteilung in den Schlitzkopplern mit und ohne
Längenvariation um λH/2 dargestellt. Um nicht konstante Belegungsfunktionen für
das gesamte Array realisieren zu können, müssen unsymmetrische Leistungsteiler in
das Hohlleiterspeisenetzwerk integriert werden. Da i.d.R. diese Art von Leistungs-
teilern unterschiedliche Transmissionsphasen an den Ausgängen vorweisen, müssen
diese Transmissionsphasen für ein gleichphasige Anregung aller Subarrays kompen-
siert werden. Durch die festgelegten Positionen der Subarrays und den daraus resul-
tierenden geringen Platz kann eine Kompensation der Transmissionsphasen durch
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Abbildung 2.8: Feldverteilung in den Schlitzen
Hohlleiterlängenvariation nicht möglich sein. Folglich sind in dieser Arbeit unsym-
metrische Leistungsteiler mit kompensierten Transmissionsphasen entwickelt und
realisiert worden [12]. Die im Hohlleiterspeisenetzwerk benutzten Komponenten, wie
Leistungsteiler, Schlitzkopplungen und 90◦-Knicke, müssen so gestaltet werden, dass
Sie eine Reflexionsdämpfung besser 10 dB für eine relative Bandbreite ≥ 10% besit-
zen.
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2.4 Der Schaltungslayer
Der Schaltungslayer, der auf der Antennenrückseite integriert wird, besteht aus dem
beidseitig metallisierten dielektrischen Substrat RT 5880. Passive und aktive Schal-
tungselemente, wie Leistungsteiler, Verstärker, S/E-Umschalter, Phasenschieber etc.
können in Streifenleitungstechnik geätzt und mit SMD-Bauteilen komplettiert wer-
den. Der Schaltungslayer wird über eine Schlitzkopplung zwischen Mikrostreifenlei-
tung und Hohlleiter an das Netzwerk angekoppelt. Durch die Integration des Schal-
tungslayers wird die Funktionalität der 4 x 8 Arrays erhöht, weil die Polarisation der
gesamten Antenne elektronisch schaltbar gemacht wird. In Abb.2.9 ist als Beispiel
eine mögliche Realisierung eines S/E-Umschalters dargestellt. Dieser Schalter wird
bereits für tiefere Frequenzen eingesetzt [13]. Entscheidend für die Effizienz des
Kalibriertor
Antennentor bzw. mögliche
Koppelstelle für das Hohl-
leiterspeisenetzwerk
EmpfängerSender
Dämpfungsglieder
S/E-Umschalter
Massekontakt
MMSM Pin Dioden
100  WiderständeΩ
Lötpads für die DC-
Versorgung
Abbildung 2.9: S/E-Umschalter mit integrierten Dämpfungsglied und Kalibriertor
Schaltungslayers ist die Auswahl der Schaltelemente (Dioden, Transistoren). Bei
der hohen Frequenz können die parasitären Eigenschaften der Schaltelemente die
Effizienz des Schaltungslayers deutlich reduzieren.
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KAPITEL 3
Untersuchung und Optimierung der
Verbindungstechnik
Für eine leitende und verlustarme Kontaktierung der einzelnen Schichten werden
verschiedene Kleber bzw. unterschiedliche Kontaktierungsverfahren getestet. Um für
die verschiedenen Kleber bzw. unterschiedlichen Lötverfahren eine Messgröße ver-
gleichen zu können, wird die Dämpfungskonstante α als Vergleichsgröße ausgewählt.
3.1 Messaufbau und Messverfahren
Die Dämpfungskonstante α einer Leitung bzw. Leitungstruktur kann über eine Re-
sonanzmessung ermittelt werden [14],[15]. Für die Messungen wird eine Resonator-
struktur wie in Abb.3.1 realisiert. Der Resonator besteht dabei aus 8− 10 Wellen-
47,112
20
7,112
SMA -Stecker
Ohne Innenleiter und Deckel
2,922
96,64
5,3
136,64
20
10Innenleiter (Länge variabel)
Dünne
Kleberschicht
Kleber
Aluminium
Luft
Kupfer
3,556
0,55Substrat
Abbildung 3.1: Layout eines Testresonators; Maße in mm
längen. Für den Testresonator wird nun das Ersatzschaltbild aus Abb.3.2 modelliert.
Der Übergang ist reziprok und mit einer angenommenen Verlustfreiheit ist die Streu-
matrix des Übergangs unitär.
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Abbildung 3.2: Modelliertes Ersatzschaltbild des Testresonators
Mit [14] folgt für den Übergang
S11 · S22 − S221 = |S11 · S22| ej(ϕ11+ϕ22) − |S221| e2 j ϕ21 (3.1)
= ej(ϕ11+ϕ22) (3.2)
Für den gemessenen Reflexionsfaktor gilt
Γ =
b1
a1
=
S11 + (S11 · S22 − S221) · e−2 γ l
1 + S22 · e−2 γ l (3.3)
mit (3.2) folgt hieraus
Γ = ej ϕ11
|S11|+ e−2 γ l+j ϕ22
1 + |S11| · e−2 γ l+j ϕ22 (3.4)
Mit der Abkürzung ψ = 2 β l − ϕ22 + π gilt
Γ = ej ϕ11
|S11| − e−2α l · e−jψ
1− |S11| · e−2α l · e−jψ (3.5)
Der Reflexionsfaktor wird minimal, wenn der Resonator die maximale Leistung auf-
nimmt. D.h., für |Γ| = |Γ|min gilt nach (3.5) e−j ψ = 1. Dabei ist ψ = ψn = 2nπ,
wobei n die Ordnungszahl der Resonanzen ist. Für |Γ|min folgt
|Γ|min =
∣∣∣∣ |S11| − e−2αl1− |S11| · e−2αl
∣∣∣∣ (3.6)
|S11| muss jetzt so abgestimmt werden, das |Γ|min möglichst klein wird. Bei den hier
vorliegenden Testresonator, siehe Abb.3.1, geschieht diese Abstimmung über eine
Längenvariation des Innenleiters der koaxialen Speisung. Mit |Γ|min = 0 und (3.6)
folgt aus (3.5)
|Γ| =
∣∣1− e−jψ∣∣
|e2αl − e−2αl · e−jψ| (3.7)
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Mit ϕ = ψ − ψn gilt näherungsweise in der Nähe einer Resonanz (ϕ≪ 1)
e−jψ ≈ 1− jϕ
Wenn zusätzlich kleine Dämpfungen angenommen werden, gilt mit der Näherung
e2αl ≈ 1 + 2αl
|Γ| = |ϕ||4αl + jϕ| (3.8)
Der gemessene Betrag des Reflexionsfaktors ist nun durch die Dämpfungskonstante
und eine noch unbekannte Phase bestimmbar. Diese Phase wird nun über die 3 dB-
Bandbreite ∆f einer Resonanz hergeleitet. Mit den Eckfrequenzen fa und fb folgt
für die Bandbreite
∆f = |fa − fb| (3.9)
aus (3.8) folgt für die Phasen ϕa,b = ±4αl und für die Differenz
∆ϕ = |ϕa − ϕb| = 8αl (3.10)
Die Abhängigkeit der Phase von der Frequenz ist durch
ϕ = 2βl − 2nπ − ϕ22 + π (3.11)
gegeben. Aufgrund geringer Frequenzabweichungen in der Resonanzumgebung kann
die Phase im Bereich der Resonanzfrequenz (ϕn = 0) linearisiert werden. Mit
ϕ =
dϕ
df
∣∣∣∣
n
(f − fn) (3.12)
folgt
∆ϕ =
dϕ
df
∣∣∣∣
n
∆f (3.13)
Für die Ableitung der Phase gilt allgemein
dϕ
df
∣∣∣∣
n
= 2l
dβ
df
∣∣∣∣
n
= 4πl
dβ
dω
∣∣∣∣
n
=
4πl
vgr
(3.14)
Wobei vgr die Gruppengeschwindigkeit der Welle bei der Resonanz n ist. Mit (3.10)
folgt aus (3.13) und (3.14) ganz allgemein
α =
π∆f
2vgr
(3.15)
Bei einem Hohlleiter gilt
β =
2π
c
√
f 2 − f 2c (3.16)
wobei c die Lichtgeschwindigkeit und fc die Grenzfrequenz des Wellentyps sind. Mit
der Ableitung
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dβ
dω
∣∣∣∣
n
=
1
vgr
=
1/c√
1− (fc/fn)2
(3.17)
folgt mit (3.15) für die Dämpfungskonstante
α =
π∆f
2c
√
1− (fc/fn)2
(3.18)
Die Dämpfungskonstante ist also nach Wahl einer Resonanzfrequenz mit der Grenz-
frequenz des Wellentyps und der gemessenen 3dB-Bandbreite bestimmbar. Aufgrund
dieser Herleitung ist das folgende Messverfahren benutzt worden.
• Aufbau eines Resonators ohne Deckel (siehe Abb.3.1) mit einer Länge von 5-15
Wellenlängen
• Aufbringen des Klebers bzw. der Lötverbindung und Befestigung des Deckels
• Messung des Eingangsreflexionsfaktors
• Geeignete Resonanzfrequenz suchen
• Variation der Länge des Mittenleiters des Koaxtores bis der gemessene Re-
flexionsfaktor bei Resonanz |r| = |r|min ≤ 20 dB wird
• 3 dB-Frequenzen bestimmen
• Mit (3.18) α bestimmen
Falls bei der Messung der Eingangsreflexionsfaktor trotz Variation der Kopplung
nicht unter 20 dB liegt, kann man mit der folgenden Formel (|r|min < 1/
√
2) die
Dämpfungskonstante
α =
π∆f
2c
√
1− (fc/fn)2
· 1 + |r|min√
1− |r|2min
(3.19)
berechnen. In diesem Fall ist der Übergang aus Abb.3.2 nicht mehr verlustlos.
3.2 Klebe- und Lötverfahren
Für den Test der verschiedenen Kleber werden Resonatoren, wie in Abb.3.1 dar-
gestellt, ohne Deckel aus Aluminium hergestellt. Damit die Verluste für diese Art
der Kontaktierung gering gehalten werden, müssen vor allen Dingen nicht leiten-
de Kleber möglichst dünn auf die Oberfläche des Resonators aufgetragen werden.
Die getesteten Kleber werden aus diesem Grund mit einer Walze aufgetragen. Bei
diesem Verfahren muss darauf geachtet werden, das die offene Resonatorstruktur
nicht mit Kleberresten verunreinigt wird, was zu einer Verfälschung der Messer-
gebnisse führen würde. Nach dem Aufbringen des Klebers wird nun ein einseitig
bzw. beidseitig metallisierter dielektrischer Träger als Deckel aufgeklebt. Durch das
Koaxtor ist eine Messung des Eingangsreflexionsfaktors der betrachteten Resona-
tormode möglich. Die Länge des Innenleiters muss dabei so gewählt werden, dass
sich eine Reflexionsdämpfung besser 20 dB bei der betrachteten Mode einstellt. Mit
einer Lastgütemessung und (3.18) kann nun die Dämpfungskonstante α der reali-
sierten Struktur Aluminium, Kleber und Kupfer bestimmt werden. Alternativ zu
dem Klebeverfahren können auch Lötversuche durchgeführt werden. Beim ersten
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Versuch wird der metallisierte dielektrische Träger direkt mit dem Resonator ver-
lötet. Aufgrund der Geometrien kann der Resonator dabei nur am Rand mit dem
Träger verlötet werden. Um eine bessere elektrische Kontaktierung in der Nähe des
Resonators zu ermöglichen, werden beim zweiten Versuch Kanäle um die Resona-
torstruktur gefräst (siehe Abb.3.3). Nach dem auffüllen dieser Kanäle mit Lötzinn,
kann der Resonator mit dem Träger verlötet werden. Als Trägermaterial dient da-
bei Kupfer. Die Größe des Stegs muss so gewählt werden, dass kein Lötzinn in die
ResonatorSteg
Kanal
Abbildung 3.3: Resonatorstruktur mit gefrästen Kanälen
Resonatorstruktur eindringen kann, was zu einer Verfälschung der Messung führen
würde.
3.3 Vergleich der Messergebnisse
Die Ergebnisse der verschiedenen leitenden und nicht-leitenden Kleber sind in
Tab.3.1 dokumentiert. Als Referenz dient eine Resonatorstruktur, die aus einem
Block Aluminium herausgefräst und mit einem Kupferdeckel und den zugehörigen
Schraubverbindungen verschlossen wird.
Kleber α (dB/cm) Faktor bezogen auf Referenz
Referenz 0,0143 1
Uhu Endfest 300 0,1302 9,07
Pattex 0,205 14,26
Sprühkleber 0,1037 7,225
Uhu verdünnt (Aceton) 0,29 18,4
Epoxiharz Leitkleber 0,0543 3,78
Elecolit Leitkleber 0,0374 2,6
Tabelle 3.1: Dämpfungskonstanten der geklebten Strukturen
Die Ergebnisse der beiden unterschiedlichen Lötverfahren sind in Tab.3.2 zusammen-
gefasst. Im Gegensatz zu den Klebeverfahren wird bei den Lötverfahren die gesamte
Resonatorstruktur aus Kupfer gefertigt. Als Referenz dient folglich eine Resonator-
struktur aus Kupfer, die mit einem Kupferdeckel und den zugehörigen Schraubver-
bindungen verschlossen wird. Obwohl das zweite Lötverfahren sehr gute Ergebnisse
gebracht hat, ist es für die weitere Planung nicht in Betracht gezogen worden. Da
Kupfer ein sehr guter Wärmeleiter ist, fließt das Lötzinn nicht wie vorgesehen durch
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Lötverfahren α (dB/cm) Faktor bezogen auf Referenz
Referenz 0,0112 1
direkt (Lötpaste) 0,1728 15,4
mit Kanälen 0,0132 1,18
Tabelle 3.2: Dämpfungskonstanten der gelöteten Strukturen
die Kanäle. Die Kanäle müssen zuerst komplett mit Lötzinn gefüllt werden. Danach
wird der Resonator mit dem metallisierten dielektrischen Träger zusammen erhitzt,
bis eine Kontaktierung stattgefunden hat. Das Problem bei diesem Verfahren ist die
benötigte Wärmezufuhr. Die Strukturen müssen so sehr erhitzt werden, dass die Ge-
fahr einer Zerstörung des für die Antennenschicht benutzten dielektrischen Trägers
aus RT Duroid zu groß ist. Aus diesem Grund hat sich das Klebeverfahren mit dem
Leitkleber Elecolit durchgesetzt.
KAPITEL 4
Speisenetzwerk in Hohlleitertechnik
Mit den ermittelten Messdaten aus Kap.3 werden nun alle benötigten Größen für
spätere Simulationen modelliert.
4.1 Festlegung der Parameter für die Simulation
Um die vorhandene, begrenzte Rechnerkapazität möglichst effizient für die Simu-
lationen der nachfolgenden Hohlleiterstrukturen einsetzen zu können, werden alle
Hohlleiterstrukturen als vollständig geschlossen modelliert. D.h., die durch eine Mes-
sung ermittelte Größe der Dämpfungskonstante α = 0,0374 dB/cm aus Kap.3 der
Struktur Aluminium, Elecolit und Kupferdeckel wird durch eine geschlossene und
luftgefüllte Hohlleiterstruktur modelliert. Für die Simulationsparameter ergibt sich
für die vier Wände des Hohlleiters eine mittlere Leitfähigkeit von σ = 1,34 106 S/m.
Also besitzt ein geschlossener, luftgefüllter Hohlleiter mit der angegebenen Leitfä-
higkeit exakt die gleichen Verluste, wie die gemessene Struktur Aluminium, Elecolit
und Kupferdeckel.
4.2 Entwurf von Leistungsteilern in Hohlleitertechnik
Für die Realisierung symmetrischer Leistungsteiler in Hohlleitertechnik in der E-
oder H-Ebene gibt es eine Vielzahl von Möglichkeiten [16],[17],[18],[19]. Typisch
sind die Realisierungen über ein Septum oder einen leitenden Stift (siehe Abb.4.1).
Für die Realisierung einer nicht-konstanten Belegungsfunktion des gesamten Arrays
leitender StiftSeptum
PP P
P P
ausausaus
in in
Abbildung 4.1: Symmetrische Leistungsteiler in Hohlleitertechnik (Aufsicht)
werden aber nicht nur symmetrische, sondern auch unsymmetrische Leistungsteiler
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in Hohlleitertechnik benötigt. Bei der unsymmetrischen Leistungsteilung tritt i.d.R.
ein Phasenunterschied zwischen den beiden Transmissionsphasen an den Ausgängen
des Leistungsteilers auf. Da eine wichtige Bedingung das gleichphasige Schwingen al-
ler Strahlerelemente ist, muss dieser Phasenunterschied kompensiert werden. Durch
die festgelegte Struktur des Verteilnetzwerkes kann eine Kompensation der Phasen-
unterschiede durch Zuleitungslängenänderungen nicht möglich sein. Folglich muss
die Kompensation in den Leistungsteiler integriert werden. Die eingespeiste Welle
durchläuft 5 bzw. 6 Leistungsteiler, bevor ein Ausgangstor erreicht wird. Diese Se-
rienschaltung von Leistungsteilern kann ausgehend von Reflexionen bzw. stehenden
Wellen den Eingangsreflexionsfaktor der gesamten Antenne (siehe Abb.2.7 Eingangs-
tor bzw Tor 1 und Tor 2) verschlechtern. Der einzelne Leistungsteiler muss folglich
sehr hohen Ansprüchen genügen.
4.2.1 Die Entwurfvariablen
Aus den oben genannten Gründen wird im Rahmen dieser Dissertation ein vollstän-
dig neues Design für einen unsymmetrischen Leistungsteiler mit integrierter Kom-
pensation der Transmissionsphasen entwickelt [12] (siehe Abb.4.2). Das Ziel dieses
Tor 1
Tor 2
Tor 3
R
x-Achse
y-Achse
a
b
c
d
e
f
g
7.112 mm
3.556 mm
7.112 mm
3.556 mm
L L
Abbildung 4.2: Layout des Leistungsteilers
Leistungsteilers ist es, die erwünschte Leistungsteilung bei identischen Transmis-
sionsphasen an den Ausgängen (Tor 2,3) und gleichzeitig geringen Reflexionsver-
lusten an dem Eingang (Tor 1) des Leistungsteilers zu erzeugen. Der in der Mitte
der Struktur angeordnete Steg, das sogenannte Septum, teilt die eingeführte Welle
in zwei Anteile auf. Durch die Änderung der Hohlleiterbreite und die daraus re-
sultierende Änderung der Phasengeschwindigkeit der durchlaufenden Welle können
identische Transmissionsphasen an den Ausgängen des Leistungsteilers erzeugt wer-
den. Für die in Kap.4.2 genannten Ziele werden die in der Abb.4.2 beschriebenen 7
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Variablen a− g eingeführt. Für die Modellierung, Simulation und Optimierung des
Designs ist der 3D-Solver HFSS (High Frequency Structure Simulator) der Firma
Ansoft benutzt worden. Dieser Solver arbeitet mit der Methode der Finiten Elemen-
te und berechnet alle Feldstrukturen im Volumen. Der Optimierungsvorgang ent-
hält parametrische Analysen, mit denen die Bereiche der Variablen eingegrenzt und
Optimierungssimulationen, mit denen die Variablen für jede geforderte Leistungs-
teilung endgültig bestimmt werden. Dabei sind der Abschnitt mit der reduzierten
Hohlleiterbreite (Variable c und d) und die Position des Septums (Variable e) für
die erwünschte Leistungsteilung bei gleichzeitig geringen Reflexionsverlusten (Tor 1)
verantwortlich. Die Kompensation der Transmissionsphasen wird über den breiteren
Hohlleiter der Länge g realisiert. Um Reflexionsverluste zu vermeiden, muss g im
Bereich einer halben Hohlleiterwellenlänge liegen. Die Breite f des Hohlleiters hängt
von der benötigten Länge g ab und ist näherungsweise gleich
f ≈ λ0√
4− (λ0/g)2
(4.1)
λ0 ist die Freiraumwellenlänge bei der Mittenfrequenz von 32,6GHz. Die Hohlleiter-
breite f darf Werte über 8,6mm nicht überschreiten, da ansonsten die unerwünschte
H20-Mode ausbreitungsfähig wäre. Eine Phasenkompensation mit reduzierten Hohl-
leiterbreiten, kleiner als die Standard Hohlleiterbreite von 7,112mm, ist ebenfalls
möglich. Für das in der Abb.4.2 angegebene Layout müssen die folgenden Anforder-
ungen erfüllt werden.
• Frequenzbereich 30,97GHz − 34,23GHz
• Leistungsteilung in dem Bereich von 50/50 bis 70/30
• Kompensierte Transmissionsphasen an den Ausgangstoren (Tor 2 und 3)
• Geringer Eingangsreflexionsfaktor (Tor 1)
• Maße der Tore des Hohlleiters WR28 (Standard Ka-Band)
• Geeignet für die Fertigung
Wie aus Abb.4.2 ersichtlich, wird das Layout des Leistungsteilers durch 7 unter-
schiedliche Variablen festgelegt. Die Bedeutung der Variablen ist in der Tab.4.1
zusammengefasst. Für den Entwurf sind Fertigungsaspekte, wie ein minimal reali-
Variablen Legende
a Tiefe des Septums
b Breite des Septums
c Abstand des reduzierten Hohlleiters zur y-Achse
d Abstand des reduzierten Hohlleiters zur x-Achse
e Abstand des Septums zur x-Achse
f Breite des erweiterten Hohlleiters
g Länge des erweiterten Hohlleiters
Tabelle 4.1: Beschreibung der Variablen
sierbarer Fräsradius von R = 1mm und eine minimale Septumdicke von b = 0,4mm,
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berücksichtigt worden. Bei einer geringeren Dicke des Septums ist die Gefahr des Ab-
knicken beim Fräsvorgang zu groß. Die Variablen a, b, c und d dienen zur Erhöhung
der Reflexionsdämpfung. Die Variable e steuert die gewünschte Leistungsteilung.
Für jede erforderliche Leistungsteilung müssen also alle 7 Variablen optimiert wer-
den.
4.2.2 Der symmetrische Leistungsteiler
Bei dem 3 dB-Leistungsteiler befindet sich das Septum grundsätzlich in der Mitte
des Eingangshohlleiters. Eine Kompensation der Transmissionsphasen ist folglich
nicht notwendig. Für die Variablen e,f und g gilt e = b/2, f = 7,112mm und g
kann hier frei gewählt werden. In Abb.4.3 wird der auf die Variablen a,b,c und d
reduzierte Entwurf dargestellt. Dieser Entwurf wird dafür benutzt, die Variablen
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Abbildung 4.3: Layout des 3 dB-Leistungsteilers
a,b,c und d so zu optimieren, dass ein minimaler Eingangsreflexionsfaktor am Tor
1 (siehe Abb.4.3) und möglichst identische Übertragungsfaktoren am Tor 2 und 3
erreicht werden können. Die besten Ergebnisse für einen 3 dB-Leistungsteiler werden
mit der folgenden Kombination erzielt.
a = 0,25mm b = 0,8mm
c = 3,756mm d = 2,7mm
e = 0,4mm f = 7,112mm (WR28)
Die Abb.4.4 zeigt den realisierten symmetrischen Leistungsteiler. Der nicht mit abge-
bildete Kupferdeckel wird mit Elecolit auf die Struktur aufgeklebt. Durch Bohrungen
an den Seiten des Werkstücks (siehe Abb.4.4) ist es möglich passende Wellentyp-
wandler für die Messungen anzuschließen. Da mit der vorhandenen Messtechnik nur
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Abbildung 4.4: Bild eines realisierten 3 dB-Leistungsteilers ohne Kupfer Deckel
auf die koaxiale Ebene kalibriert werden kann, muss der Einfluss des Wellentyp-
wandlers für die Messungen herausgerechnet werden. Mit der Annahme, dass der
Wellentypwandler verlustlos ist, gilt mit (3.2)
r =
S11 − ej(ϕ11+ϕ22) · Γ
1− S22 · Γ (4.2)
wobei r der gemessene Reflexionsfaktor am Koaxtor des Wellentypwandlers und Γ
der Reflexionsfaktor des Messobjektes ist. Wegen der Verlustfreiheit gilt |S11| =
|S22|. Bei einem Anschluss eines Absorbers an den Wellentypwandler ist |Γ| ≪ |S11|
und mit (4.2) gilt rsumpf = S11. D.h., der Betrag und die Phase von S11 sind be-
stimmbar. Bei Anschluss eines Kurzschlusses folgt mit Γ = −1
rkurzschlu = e
jϕ11 · |S11|+ e
jϕ22
1 + |S11| · ejϕ22 (4.3)
Nach einer Umformung gilt
ejϕ22 =
ejϕ11 · |S11| − rkurzschlu
rkurzschlu · |S11| − ejϕ11 (4.4)
Mit dieser Maßnahme ist also auch die Phase ϕ22 berechenbar. Nun sind alle unbe-
kannten Größen des Wellentypwandlers bekannt und der Reflexionsfaktor des Mess-
objektes kann aus einer Messung und einer Berechnung bestimmt werden.
Abb.4.5 und Abb.4.6 zeigen die gemessenen und simulierten Beträge und Phasen.
Die existierenden Abweichungen werden durch mechanische Toleranzen bei der Ferti-
gung erzeugt. Die gemessenen Reflexionsverluste sind über der gesamten Bandbreite
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besser als 20 dB. Der Unterschied zwischen den beiden Transmissionskoeffizienten
ist kleiner 0,2 dB. Der maximale Phasenunterschied an den beiden Ausgängen des
Leistungsteilers beträgt 0,9◦.
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Abbildung 4.5: Simulierte und gemessene Reflexions- und Transmissionsfaktoren des
3 dB Leistungsteilers
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Abbildung 4.6: Simulierte und gemessene Transmissionsphasen und Phasendifferenzen
des 3 dB Leistungsteilers
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4.2.3 Der 60/40 Leistungsteiler mit kompensierten Transmissionsphasen
Für eine unsymmetrische Leistungsteilung muss die Position des Septums (Variable
e) geändert werden. Da für jede erforderliche Leistungsteilung die Variable e un-
terschiedliche Werte aufweist, müssen die übrigen Variablen für jede erforderliche
Leistungsteilung normalerweise mit optimiert werden. Während der Optimierungs-
prozesse hat sich herausgestellt, dass die Variablen a, b, c, d und die Variablen e, f, g
voneinander unabhängig optimiert werden können. D.h., nach einer Variation der
Position des Septums müssen die Variablen e, f und g zusammen optimiert werden,
um die dabei auftretenden Phasenunterschiede der Transmissionsphasen an den Aus-
gängen des Leistungsteilers zu kompensieren. Aufgrund der Unabhängigkeit werden
die Variablen a, b, c und d des 50/50 Leistungsteilers übernommen und nicht variiert.
Für die Verifikation der Simulationsergebnisse ist ein 60/40 Leistungsteiler realisiert
worden. Optimale Ergebnisse wurden für die Variablen
e = 0,66mm f = 7,55mm g = 11,965mm
erreicht. Bei einer Septumbreite von b = 0,8mm wird das Septum also um 0,26mm
aus der Symmetrieachse (x-Achse in Abb.4.2) verschoben.
Für die Abweichungen zwischen den gemessenen und simulierten Streuparametern
in den Abb.4.7,4.8 und 4.9 sind die gleichen Gründe (s.o.) maßgebend. Über der ge-
samten Bandbreite konnten die gemessenen Reflexionsverluste besser 19 dB gehalten
werden. Die Differenz der Transmissionsphasen an den Ausgängen des Leistungstei-
lers ist kleiner als 4,9◦. Die maximale Abweichung von der geforderten Leistungstei-
lung (P31/P21)Soll = 1,5 beträgt 0,13.
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Abbildung 4.7: Simulierte und gemessene Reflexions- und Transmissionsfaktoren des
60/40 Leistungsteilers
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Abbildung 4.8: Simulierte und gemessene Transmissionsphasen und Phasendifferenzen
des 60/40 Leistungsteilers
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Abbildung 4.9: Simulierte und gemessene Abweichung von der 60/40 Leistungsteilung
4.2.4 Leistungsteilung in einem Bereich von 50/50 bis 70/30
Um auch nicht konstante Belegungsfunktionen eines Arrays über ein Hohlleiterspei-
senetzwerk realisieren zu können, wird der betrachtete Bereich der Leistungsteilung
von 50/50 bis 70/30 in 1% Stufen gegliedert. Für jeden einzelnen Bereich wird die
Kombination der Variablen e, f und g bei der Mittenfrequenz 32,6GHz optimiert.
Die Optimierungsziele sind die vorgegebene Leistungsteilung, identische Transmis-
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sionsphasen sowie geringe Eingangsreflexionsverluste. Für den Optimierungsprozess
wird zuerst eine Kostenfunktion cf mit der Definition
cf = P31 −
(
P31
P21
)
Soll
· P21 ≡ 0 (4.5)
mit
P31 = |S31|2 P21 = |S21|2 (4.6)
erstellt. Mit dieser Kostenfunktion kann die geforderte Leistungsteilung über der
Variablen e bei der Mittenfrequenz eingestellt werden. Als maximal zulässiger Fehler
wird eine Abweichung ∆cf von
|∆cf | ≤ 0,005 (4.7)
definiert. Nach erreichen eines gültigen Wertes innerhalb der Kostenfunktion werden
die Transmissionsphasen über die Variablen f und g angepasst. Wird durch diese
Maßnahme die maximal zulässige Abweichung überschritten, muss auch die Varia-
ble e wieder neu gewählt werden. Diese Vorgänge wiederholen sich bis alle Wer-
te innerhalb des Toleranzbereiches liegen. Die besten Ergebnisse werden mit den
Konfigurationen für die Variablen e,f und g aus Tab.4.2 erreicht. Wie in Abb.4.10
gezeigt, ist die Reflexionsdämpfung für alle Frequenzen und Leistungsteilungen bes-
ser als 19,5 dB. Die maximalen Phasendifferenzen des 70/30 Leistungsteilers sind
−5,21◦ an der oberen Bandgrenze (34,23GHz) und 6,02◦ an der unteren Band-
grenze (30,97GHz), wie in Abb.4.11 dargestellt. Die Abweichung von den Sollwert
(Abb.4.12) ist für alle geforderten Leistungsteilungen kleiner als 0,269.
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Abbildung 4.10: Verteilung des simulierten Reflexionsfaktors abhängig von der Leis-
tungsteilung
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Leistungsteilung (P31/P21)Soll e [mm] f [mm] g [mm]
50/50 0.4 7.112 12.52
51/49 0.43 7.15 12.46
52/48 0.45 7.19 12.41
53/47 0.48 7.23 12.355
54/46 0.51 7.28 12.29
55/45 0.53 7.32 12.235
56/44 0.56 7.36 12.19
57/43 0.58 7.4 12.14
58/42 0.61 7.45 12.085
59/41 0.64 7.5 12.035
60/40 0.66 7.55 11.965
61/39 0.69 7.6 11.92
62/38 0.72 7.66 11.86
63/37 0.75 7.72 11.805
64/36 0.77 7.77 11.755
65/35 0.8 7.83 11.705
66/34 0.83 7.9 11.64
67/33 0.86 7.96 11.59
68/32 0.89 8.04 11.525
69/31 0.92 8.12 11.465
70/30 0.95 8.19 11.41
Tabelle 4.2: Dimensionen für unterschiedliche Leistungsteilungen
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Abbildung 4.11: Simulierte Phasendifferenz zwischen den Ausgängen der Leistungstei-
ler abhängig von der Leistungsteilung
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Abbildung 4.12: Abweichung von der geforderten Leistungsteilung
4.3 Simulationen für ein 8 x 8 Array Hohlleiterspeisenetzwerk
Für diese Simulationen wird ein symmetrisches Netzwerk, bestehend aus 63 sym-
metrischen Leistungsteilern und 65 Toren, aufgebaut (siehe Abb.4.13). Mit diesen
Netzwerk kann die Serienschaltung von mehreren symmetrischen Leistungsteilern ge-
testet werden. Änderungen der Variablen a,b,c und d betreffen alle Leistungsteiler.
Als Startwert werden die optimalen Werte des einzelnen symmetrischen Leistungs-
teilers benutzt. Die besten Ergebnisse wurden für die Kombination
a = 0,156mm d = 2,856mm
b = 0,6mm e = 0,3mm
c = 4,056mm f = 7,112mm (WR 28)
erzielt [20]. Aus den Angaben ist ersichtlich, dass die Änderungen der Variablen
bezogen auf die optimalen Werte eines einzelnen symmetrischen Leistungsteilers
nur sehr gering sind. Die Tornotation ist in Abb.4.13 festgelegt. Wie in Abb.4.14
dargestellt, ist die Reflexionsdämpfung über einen großen Bereich der Bandbreite
besser als 25 dB. Die Abweichung von den erwarteten Transmissionskoeffizienten
ohne Verluste
10 ∗ log10(1/64) = −18.0618 dB (4.8)
liegt in einem Bereich von 1 dB, wie in Abb.4.15 gezeigt. Die Unterschiede zwischen
den Transmissionskoeffizienten und Phasendifferenzen sind ein Maß für die Genau-
igkeit der Simulation. Sie sind maximal 0,4 dB für die Transmissionskoeffizienten
(siehe Abb.4.15) und < 2,5◦ für die Phasendifferenzen (siehe Abb.4.16).
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Abbildung 4.13: Struktur und elektrisches Feld eines Hohlleiterspeisenetzwerks (Auf-
sicht)
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Abbildung 4.14: Simulierter Betrag des Reflexionsfaktors des Hohlleiterspeisenetzwerks
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Abbildung 4.15: Vorgegebene und simulierte Transmissionsfaktoren des Hohlleiterspei-
senetzwerks
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Abbildung 4.16: Simulierte Transmissionsphase und Phasendifferenzen des Hohlleiter-
speisenetzwerks
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KAPITEL 5
Entwicklung und Entwurf der Antennenlayer
Der gesamte Antennenlayer soll aus Streifenleitungsantennen, den sogenannten
Patches, gebildet werden. Nach dem Grundkonzept besteht jede Antenne aus meh-
reren Subarrays. Damit besteht ein 8 x 8 Array insgesamt aus 8 x 8 x 9 = 576
Strahlerelementen und die beiden 4 x 8 Arrays folglich aus 288 Strahlerelementen.
5.1 Entwurf- und Optimierungsmethode
Aufgrund der großen Anzahl von Strahlerelementen wird zuerst das einzelne Sub-
array entworfen und optimiert. Jedes einzelne Subarray besteht dabei aus 9 Strah-
lerelementen (siehe Abb.5.1). Das zentrale Mittenelement wird über einen Schlitz
Zuleitungen
Schlitz
Verbindungsleitungen
x
y
Trennlinie
Randelemente (Gruppe a)
Mittenelemente
Trennlinie
Randelemente (Gruppe b)
M1
M2 M2
R1
R1 R2R2
R2 R2
Abbildung 5.1: Einteilung des Subarrays
an das Hohlleiterspeisenetzwerk angeschlossen. Die anderen 8 Elemente des Sub-
arrays werden über Mikrostreifenleitungen mit dem zentralen Strahlerelement M1
verbunden. Dabei wird in Zuleitungen bei einem Anschluss der Patches an ihren
mittleren Kanten und in Verbindungsleitungen bei einem Anschluss der Patches an
ihren seitlichen Kanten unterschieden [21]. Bei der Einteilung des Subarrays wird
der Nullpunkt der x- und y-Achse in die Mitte des zentralen Elementes M1 gelegt.
Die in der Abb.5.1 auf der linken Seite dargestellten Patches R2 und M2 sind dabei
identisch zu den an der y-Achse gespiegelten Elementen auf der rechten Seite der
Abb.5.1. Für die Optimierungsziele des gesamten Subarrays gilt
• Gewinn: 15 dBi
• Relative Bandbreite der Reflexionsdämpfung besser 10 dB: ≥ 10%
• Kreuzpolarisationsunterdrückung: ≥ 20 dB
• Nebenzipfeldämpfung: möglichst hoch
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Da es bei einem Entwurf von einem Subarray eine Vielzahl von Variationsmöglich-
keiten gibt und viele Variationen voneinander abhängig sein können, ist es nicht
sinnvoll, das komplette Subarray zu entwerfen und zu optimieren. Daher wird das
Subarray in Rand- und Mittenelemente, wie in Abb.5.1 dargestellt, eingeteilt. Die
Struktur der Randelemente der Gruppe a ist dabei identisch zu der an der x-Achse
gespiegelten Struktur der Randelemente der Gruppe b. Die Rand- und Mittenelemen-
te werden nun voneinander unabhängig entworfen und optimiert. Die Randelemente
werden dabei durch ein Mikrostreifenleitungstor angeregt. Der Eingangsreflexions-
faktor (Eingangsimpedanz) und die Charakteristik der Randelemente wird mit dem
Tool MOMENTUM der Simulations-Software ADS (Advanced Design System)
bestimmt. Dieses Tool arbeitet mit der Momentenmethode im Spektralbereich. Bei
der Simulation wird die Stromdichteverteilung auf der metallischen Struktur be-
stimmt. Mit der Integralgleichungsmethode und den Green’schen Funktionen kann
dann das Fernfeld der Antennenstruktur bestimmt werden [22] [1].
Nach der Optimierung der Randelemente werden die drei Mittenelemente ohne
Schlitz entworfen und optimiert. Dieser Fehler, die Schlitzimpedanz zu vernachlässi-
gen, ist erst nach der Realisierung des vollständigen Arrays aufgefallen und konnte
nicht mehr korrigiert werden. In Kap.5.3.5.4 wird der Einfluss des Fehlers, bezogen
auf die Charakteristik des realisierten Subarrays, abgeschätzt und bewertet.
Bei dem Entwurf der Mittenelemente werden die Eingangsimpedanzen bzw. die Cha-
rakteristiken mit MOMENTUM ermittelt. Für die Simulationen der Charakteri-
stiken werden gegenüberliegende Tore mit gleicher Spannungsamplitude und einen
Phasenversatz von 180◦ angeregt.
Der letzte Schritt, der mit dem Simulationstool MOMENTUM durchgeführt wird,
ist die Anpassung der verschiedenen Eingangsimpedanzen der Rand- und Mittenele-
mente. Dieser Abgleich erfolgt über Impedanz-Transformationsschaltungen in Mi-
krostreifenleitungstechnik.
Mit diesen Verfahren werden drei unterschiedliche Entwürfe der Subarrays realisiert.
Alle Entwürfe werden als Layout in das Simulationstool HFSS importiert. Mit die-
sem Simulationstool wird die Schlitzkopplung bzw. die Anbindung des Subarrays
an das Hohlleiterspeisenetzwerk durchgeführt. Als Auswahlkriterium werden auch
hier die simulierte Charakteristik des Subarrays und die Reflexionsdämpfung be-
nutzt. Nach der Optimierung der einzelnen Subarrays werden sie geätzt, auf einen
Hohlleiter mit Schlitzkopplung geklebt und vermessen. Nach der Auswertung der
Messwerte wird das Subarray mit den besten Ergebnissen bezüglich des Gewinns,
der Nebenzipfeldämpfung und der Kreuzpolarisationsunterdrückung für die folgende
Modellierung des Arrays ausgewählt.
Mit dem ermittelten Subarray werden nun zwei lineare Gruppen [23], positioniert
auf der x- und y-Achse, modelliert (siehe Abb.5.2). Die berechneten Fernfelder der
linearen Gruppen, gebildet aus dem gemessenen Elementfaktor des Subarrays und
des Gruppenfaktors, werden in Abhängigkeit von den gewählten Abständen di und
den Anregungskoeffizienten ai,bi berechnet und verglichen. Die Anregungskoeffizien-
ten sind reell. Die Abstände di werden auf die Mittelpunkte der Subarrays bezogen.
D.h., dass die minimal möglichen Abstände aufgrund der endlichen Ausdehnung der
Subarrays automatisch festgelegt sind. Die Verkopplungen der einzelnen Subarrays
untereinander werden nicht berücksichtigt. Die Kombination aus Subarrays, Anre-
gungskoeffizienten und Abständen, die in Bezug auf den Gewinn, der
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Abbildung 5.2: Modellierungen von zwei linearen Gruppen der Subarrays
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Abbildung 5.3: Modellierung des 8 x 8 Arrays
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Kreuzpolarisationsunterdrückung und der Nebenzipfeldämpfung die besten Werte
aufweist, wird ausgewählt. Nach der Festlegung der Abstände und der Anregungs-
koeffizienten der linearen Gruppen kann das gesamte Array entworfen werden. Die
ermittelten Abstände di werden beibehalten. Die resultierenden Anregungskoeffi-
zienten werden durch eine Multiplikation gebildet (siehe Abb.5.3).
Bei den 4 x 8 Arrays wird die oben beschriebene Modellbildung für beide Antennen
separat durchgeführt. Nach der Modellierung können die Antennenlayer gefertigt
werden.
5.2 Reduzierung der kreuzpolaren Abstrahlung von Patches
5.2.1 Feldverteilung in der Grundmode
In der Grundmode besitzen rechtwinkelige Patchantennen ihre Resonanz bei einer
Länge von L ≃ λε/2. Die elektrische Feldverteilung kann vereinfacht als Cosinus-
verteilung über der Länge L dargestellt werden [24]. Wenn das Patch in x-Richtung
L
L
w
Aufsicht
Seitenansicht
x
y
z
x
y
z
Abbildung 5.4: Feldverteilung auf dem (tangential) und im Dielektrikum bei der Grund-
mode ohne Speiseleitung
polarisiert ist (horizontal in Abb.5.4), gilt für die vereinfachte Feld- , Spannungs-
und Stromverteilung in der Grundmode (der Koordinatenursprung liegt in der Mitte
des patches)
Ez = E0 · sin
(π · x
L
)
(5.1)
Hy = H0 · cos
(π · x
L
)
(5.2)
V (x) = V0 · sin
(π · x
L
)
(5.3)
I(x) =
V0
Z0
· cos
(π · x
L
)
(5.4)
Resonanzmoden höherer Ordnung besitzen eine größere Variation in der x- und/oder
in der y-Richtung. In den meisten praktischen Fällen, wie auch in dieser Disserta-
tion, wird der Resonator aber in der Grundmode betrieben [25]. Entscheidend für
die Abstrahlung des Patches sind die tangentialen Feldstärkekomponenten auf der
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Substratoberfläche. Die tangentiale Feldverteilung ist entlang der Kanten der Breite
w homogen und entlang der Kanten der Breite L cosinusförmig. Daher hat man zwei
„strahlende Kanten” (mittlere Kanten) der Breite w, deren Feldkomponenten sich
im Fernfeld der Antenne aufsummieren, und zwei Seitenkanten der Länge L, de-
ren Feldkomponenten sich gegenseitig (exakt nur auf den Hauptachsen) im Fernfeld
auslöschen (siehe Abb.5.4) [25] [21].
5.2.2 Einsatz von Durchkontaktierungen an den Seitenkanten von Patches
Bei der Subarray Entwicklung wurden am Anfang Untersuchungen durchgeführt,
dass einzelne Strahlerelement hinsichtlich einer Reduzierung der kreuzpolaren Kom-
ponente zu optimieren. Dabei soll der Einfluss der Seitenkanten eines Strahlerele-
mentes, besonders außerhalb der Hauptachsen, auf die kreuzpolare Abstrahlung
minimiert werden. Abb.5.5 zeigt das angewendete Verfahren. Entlang der Seiten-
50
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Abbildung 5.5: Patch mit Durchkontaktierungen an den Seitenkanten
kanten eines Strahlerelementes werden Durchkontaktierungen gesetzt. Diese Durch-
kontaktierungen sollen das störende Streufeld auslöschen. Um die Effizienz dieses
Verfahren zu testen, wird die Antenne aus Abb.5.5 und eine „normale” Streifenlei-
tungsantenne mit gleicher Resonanzfrequenz realisiert. Für den Test des Verfahrens
werden anschließend die ko- und kreuzpolaren Komponenten beider Antennen (Ex,y
in Abb.5.5) in verschiedenen Elevationsebenen vermessen. Aus der Abb.5.6 wird
deutlich, dass das Verfahren im Bezug auf eine Reduzierung der kreuzpolaren Ab-
strahlung keinen Gewinn bringt. Bei der Entwicklung der Subarrays wird folglich
auf normale Patches zurückgegriffen.
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Abbildung 5.6: Ko- und kreuzpolare Abstrahlung in verschiedenen Elevationsebenen
5.3 Die Subarray Versionen
Um bei dem Entwurf- und Optimierungsverfahren der Subarrays einen nicht zu
hohen Parametersatz zu bekommen, wird auf die Einteilung aus Abb.5.1 zurück-
gegriffen. Folglich werden zuerst die Randelemente der Subarrays entworfen und
bezüglich ihrer Reflexionsdämpfung und ihrer Abstrahlung optimiert.
5.3.1 Optimierung der Randelemente
Um später drei Patches möglichst effektiv zu einer Randgruppe zusammenfügen zu
können, werden zuerst die Verbindungs- und Zuleitungen der Patches betrachtet.
5.3.1.1 Festlegung der Variationsmöglichkeiten
Wie in Abb.5.7 dargestellt gibt es bei der Zusammenschaltung der Randelemente
eine Vielzahl von möglichen Variationen. Die Breiten und Längen der Patches, der
Verbindungsleitungen und der Zuleitungen können variiert werden. Durch die Varia-
tion der Position der Verbindungsleitung, bezogen auf das Randelement R1, wird die
Leistungsabgabe zum Randelement R2 und damit verbunden auch die Abstrahlung
von R1 festgelegt [24] [11]. Durch Variation der Position der Randelemente R2, bezo-
gen auf die Verbindungsleitung, kann die Anpassung der Elemente R2 variiert wer-
den. In der Abb.5.7 a),b) und c) sind abschließend noch drei unterschiedliche Arten
von Verbindungsleitungen dargestellt. Alle Parameter werden nun bezüglich Gewinn,
Nebenzipfeldämpfung und Kreuzpolarisationsunterdrückung der Randgruppe opti-
miert. Zusätzlich soll die Randgruppe noch eine Reflexionsdämpfung besser 10 dB
für eine relative Bandbreite > 10% aufweisen.
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Abbildung 5.7: Variationsmöglichkeiten bei dem Entwurf der Randgruppe
5.3.1.2 Auswahl der Verbindungsleitungen
Als erstes wird die Art der Verbindungsleitung ausgewählt. Als Auswahlmöglichkei-
ten steht eine gerade Verbindungsleitung der Länge λε bei der Mittenfrequenz von
fm = 32,6GHz (siehe Abb.5.7 b)), eine gedrehte Verbindungsleitung der Länge λε/2
(siehe Abb.5.7 c)) und eine sogenannte U-Leitung (siehe Abb.5.7 a)) zur Verfügung.
Eine gedrehte Verbindungsleitung der Länge λε/2 muss aufgrund des Anschlusses
an den Seitenkanten der Randelemente R1 und R2, sowie der vorhandenen gegen-
phasigen tangentialen Feldverteilung bei gleicher y-Position (siehe Abb.5.7) über
die Mittelachse von R2 geführt werden. Nur durch diesen Anschluss ist eine gleich-
phasige Anregung aller Elemente möglich. Die U-Leitung ist ebenfalls eine Leitung
der Länge λε. Hier wird die Leitung in zwei Stücke der Länge λε/8 und in drei
Stücke der Länge λε/4 aufgeteilt. Durch diese spezielle Wahl der Leitungslängen ist
es möglich, die Streustrahlung an den Ecken der U-Leitung im Fernfeld so zu über-
lagern, dass sie die kopolare Komponente der Randgruppe (y-Richtung in Abb.5.7)
unterstützen oder je nach Öffnung der U-Leitung auch reduzieren können [9]. Durch
die gespiegelte Anordnung der U-Leitungen im gesamten Subarray wird die kreuz-
polare Abstrahlung der U-Leitungen im Fernfeld aufgehoben. Außerdem wird die
Ausdehnung der Randgruppe in x-Richtung deutlich reduziert. Bei den nachfolgen-
den Simulation sind die Patchdimensionen, die Position der Verbindungsleitung an
R1 und R2, sowie die Breiten der Verbindungs- und Zuleitungen konstant. Für die
Abstände der Mittelpunkte der Patches R2 und R1, bezogen auf die Freiraumwel-
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lenlänge λ0 bei der Mittenfrequenz fm = 32,6GHz, für die Eingangsimpedanz am
Eingangstor und den simulierten Gewinn, gilt
• λε-Leitung ⇒ Abstand = 1,13 λ0 ; Gewinn = 10,6 dBi ; Zi = 90Ω
• λε/2-Leitung ⇒ Abstand = 0,68 λ0 ; Gewinn = 9,5 dBi ; Zi = 120Ω
• U-Leitung ⇒ Abstand = 0,805 λ0 ; Gewinn = 10,4 dBi ; Zi = 80Ω
Wie aus Abb.5.8 ersichtlich, weisen alle Entwürfe der Randgruppe eine Reflexions-
dämpfung, bezogen auf die Eingangsimpedanz, besser 10 dB für eine relative Band-
breite > 10% auf. Die ko- und kreuzpolaren Komponenten der simulierten Charak-
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Abbildung 5.8: Betrag der simulierten Reflexionsfaktoren der Randgruppe bei verschie-
denen Verbindungsleitungen
teristiken werden nur in der Elevationsebene (ϕ = 0◦) betrachtet. Aus der Abb.5.9
wird deutlich, dass bei dem Entwurf mit der geraden λε-Leitung der resultierende
große Abstand der Patches einen sehr großen Einfluss auf die kopolare Komponente
der Charakteristik hat. Durch die auftretenden grating lobes wird die Nebenzipfel-
dämpfung auf ca. 8 dB reduziert. Die kopolaren Komponenten der beiden anderen
Entwürfe weisen ein ähnliches Verhalten auf, wobei der Entwurf mit der U-Leitung
eine bessere Nebenzipfeldämpfung und einen höheren Gewinn besitzt. Entscheidend
für die Wahl der U-Leitung als Verbindungsleitung ist allerdings die deutlich bessere
Kreuzpolarisationsunterdrückung (siehe Abb.5.9). Bei den folgenden Optimierungs-
prozessen werden nur noch U-Leitungen als Verbindungsleitungen eingesetzt.
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Abbildung 5.9: Betrag der ko- und kreuzpolaren Komponenten der Randgruppen bei
verschiedenen Verbindungsleitungen
5.3.1.3 Leitungsparameter und einzelne Patches
Im folgenden wird die Möglichkeit betrachtet, dass die Randelemente nicht als Grup-
pe, sondern als einzelne Patches in das Subarray eingebunden werden. Das gewählte
Substrat (siehe Kap.2.1) besitzt eine Dielektrizitätskonstante von εr = 2,24. Als
Startwert für den Optimierungsprozess wird die Breite des Patches mit [26] auf
w =
c0
2fr
·
√
2
εr + 1
= 3,62mm (5.5)
festgelegt. Dabei steht c0 für die Lichtgeschwindigkeit und fr = 32,6GHz für die
Resonanzfrequenz des Strahlers. Die effektive Dielektrizitätskonstante εr,eff des Re-
sonators wird mit dem frequenzabhängigen, dynamischen Bandleitungsmodell (siehe
Abb.5.10) nach [27] [28] [29] bestimmt. Die Formel für εr,eff lautet
ǫr,eff(f) = ǫr − ǫr − ǫr,eff,stat
1 + P
(5.6)
Für den frequenzabhängigen Parameter P gilt
P = P1 · P2 · {(0,1844 + P3 · P4) · 10 · f · h}1,5763 (5.6-a)
P1 = 0,27488 + (w/h) ·
[
0.6315 +
0.525
(1 + 0,157 · f · h)20
]
−
− 0,065683 · e−8,7513·(w/h) (5.6-b)
P2 = 0,33622 ·
[
1− e−0,03442·ǫr] (5.6-c)
P3 = 0,0363 · e−4,6·(w/h) ·
[
1− e−(f ·h/3,87)4,97
]
(5.6-d)
P4 = 1 + 2,751 ·
[
1− e−(ǫr/15,916)8
]
(5.6-e)
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Für die statische effektive Permitivität (Frequenz f=0) und den beiden Hilfspara-
metern a u. b [27] gilt
ǫr,eff,stat =
ǫr + 1
2
+
ǫr − 1
2
·
(
1 +
10 · h
w
)−a·b
(5.7)
a = 1 + (1/49) · ln
[
(w/h)4 + {w/(52 · h)}2
(w/h)4 + 0,432
]
+
+
1
18,7
· ln [1 + (w/(18,1 · h))3] (5.7-a)
b = 0,564 ·
[
ǫr − 0,9
ǫr + 3
]0,053
(5.7-b)
Das Produkt h · f aus der Substratdicke h und der Frequenz f ist in GHz · cm
einzusetzen. Der Fehler von (5.6) liegt im Vergleich zu einer genauen Hybridwellen-
analyse unterhalb von 6% in den Gültigkeitsbereichen 0,1 ≤ (w/h) ≤ 100,
1 ≤ ǫr ≤ 20 und 0 ≤ f · h ≤ 3,9GHz · cm. Nach der Anwendung der Formeln
ergibt sich für εr,eff ein Wert von 2,1056. Die bei einem Resonator auftretenden
w
εr
E−Feld H−Feld
elektr. Wand
magn. Wand
1
2
W (f)eff
(f)εr,eff
h
h
ZL ,(f)
Abbildung 5.10: Das Bandleitungsmodell der Mikrostreifenleitung
realen Mikrostreifenleitungsleerläufe erzeugen immer ein Streufeld am Leitungsende
(Ebene T in Abb.5.11). Das Streufeld E kann durch eine längshomogene Leitungs-
verlängerung ∆L mit idealen Leerlauf am Ende dargestellt werden (siehe Abb.5.11).
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T
Streufeld
ε
r,effZ L ,
E
εr
Abbildung 5.11: Der Mikrostreifenleitungsleerlauf
Der λε/2-Resonator muss zur Kompensation der kapazitiven Streufelder am Anfang
und Ende, um die Länge 2∆L gegenüber der Länge λε/2 verkürzt werden. Für die
Länge gilt
L =
c0
2 · fr · √εr,eff − 2∆L (5.8)
Die statische Formel für die äquivalente Leitungsverlängerung ∆L ist durch
Funktionalapproximation an bei niedrigen Frequenzen berechneten Ergebnissen
einer Hybridwellenanalyse abgeleitet worden [30] [31] [32] [33]. Sie lautet
∆L/h = A · C · (E/D) (5.9)
Für die numerisch ermittelten Parameter A bis E gilt
A = 0,434907 ·
(
ǫ0,81r,eff + 0,26
) · [(w/h)0,8544 + 0,236](
ǫ0,81r,eff − 0,189
) · [(w/h)0,8544 + 0,87] (5.9-a)
B = 1 +
[
(w/h)0,371
(2,358 · ǫr + 1)
]
(5.9-b)
C = 1 +
0,5274
ǫ0,9236r,eff
· arctan [0,084 · (w/h)1,9413/B] (5.9-c)
D = 1 + 0,0377 · [6− 5 · e0,036·(1−ǫr)] · arctan [0,067 · (w/h)1,456] (5.9-d)
E = 1− 0,218 · e−7,5·(w/h) (5.9-e)
In den Bereichen 0,01 ≤ w/h ≤ 100 und 1 ≤ ǫr ≤ 50 liegt der relative Fehler unter
2,5%. Mit (5.8), (5.9) folgt für die Länge des Resonators L = 2,57mm. Die Kan-
tenimpedanz des Resonators (siehe Abb.5.12) wird simulativ zu 205Ω ermittelt. Die
Reflexionsdämpfung besser 10 dB hat eine relative Bandbreite um 5%.
Für die benötigten Verbindungs- und Zuleitungen werden nun die erforderlichen Lei-
terbreiten festgesetzt. In Abb.5.13 wird der Wellenwiderstand einer Mikrostreifenlei-
tung über ihr w/h- Verhältnis dargestellt [29]. Die minimal möglichen Leiterbreiten
werden aufgrund des Herstellungsverfahrens auf 0,1mm festgesetzt. Bei kleineren
Leiterbreiten besteht die Möglichkeit, dass beim Ätzvorgang Fehler wie Leiterunter-
brechungen entstehen können. Die maximalen Leiterbreiten werden durch die Patch-
dimensionen begrenzt. Um den Einfluss der Zu- und Verbindungsleitungen auf die
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Abbildung 5.12: Bestimmung der Kantenimpedanz eines Resonators
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Abbildung 5.13: Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung
tangentialen Felder der Patches gering zu halten, wird die maximale Leiterbreite
auf 1mm festgelegt. Für den ausgewählten Bereich (siehe Abb.5.13) werden vier
Wellenwiderstände gewählt. Die zugehörigen Leiterbreiten der ausgewählten Wel-
lenwiderstände sind in Tab.5.1 zusammengefasst.
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ZL [Ω] w [mm] λε/2 [mm]
75 0,83 3,32
100 0,47 3,37
125 0,27 3,41
150 0,17 3,44
Tabelle 5.1: Charakteristische Werte für die Verbindungs- und Zuleitungen
5.3.1.4 Kombination von drei Elementen mit zwei U-Leitungen
Parameter der U-Leitungen
Die Randelemente R1,2 sollen nun mit U-Leitungen verbunden werden. Zu diesem
Zweck wird zuerst der Einfluss von Leiterbreitenänderungen und von Abschrägun-
gen an den Leitungsknicken der U-Leitungen untersucht (siehe Abb.5.14). Für die
w=0,47mm
Abschrägung70%
100W 100W
l /8
e
l /4
e
l /4
e
125W 125W
w=0,27mm
Abschrägung 50%
L1
L2
L2
Abbildung 5.14: Beispiele für verschiedene U-Leitungen
Leitungsknicke kann je nach w/h-Verhältnis eine optimale Abschrägung S gefunden
werden, bei der der Leitungsknick möglichst reflexionsfrei realisiert werden kann
[34]. Die optimalen Abschrägungen für die vorliegenden Verhältnisse sind in Tab.5.2
zusammengefasst. Die Reflexionsfreiheit der Leitungsknicke wird bei zunehmender
w/h S [%]
1,668 58,8
0,966 69,6
0,548 83
0,342 92,9
Tabelle 5.2: Optimale Abschrägungen für die Leitungsknicke
Abschrägung allerdings durch erhöhte ohmsche- und Abstrahlungsverluste erkauft.
Generell wird der Eingangsreflexionsfaktor bei zunehmender Leiterbreite deutlich
größer. Aus diesem Grund wird eine 75Ω U-Leitung nicht weiter berücksichtigt.
Aus Symmetriegründen und geringerer Abstrahlung wird die Abschrägung auf 50%
festgelegt. Die daraus resultierenden Dimensionen der U-Leitungen (siehe Abb.5.14),
sowie der durch Simulationen ermittelte Eingangsreflexionsfaktor der U-Leitungen
bei der Mittenfrequenz fm = 32,6GHz sind in Tab.5.3 zusammengefasst. Bei den
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Simulationen werden die U-Leitungen mit zwei Toren abgeschlossen. Die Torimpe-
danzen entsprechen den Wellenwiderständen der angeschlossenen U-Leitungen.
ZL[Ω] w[mm] L1[mm] L2[mm] Sii[dB]
100 0,47 0,74 1,47 −16
125 0,27 0,81 1,63 −18,4
150 0,16 0,86 1,71 −20,2
Tabelle 5.3: Eingangsreflexionsfaktor und Dimensionen der U-Leitungen
Leistungsübertragung und Eingangsimpedanz über das Element R1
Die resultierenden drei unterschiedlichen Versionen der U-Leitungen sollen nun mit
dem Randelement R1 verbunden werden. In Abb.5.15 ist der Entwurf mit einem
Wellenwiderstand von 100Ω für die Zu- und U-Leitung dargestellt. Je nach der Po-
x
R1
Tor1 (Zin)
Tor2 (Zin = 100Ω)Tor3 (Zin = 100Ω)
L
3,62 mm
ZL = 100Ω
λε/2
Abbildung 5.15: Anschluss von zwei U-Leitungen mit einem Wellenwiderstand von
100Ω
sition x/L (siehe Abb.5.15) der U-Leitung an den Seitenkanten, ändert sich die
abgegebene Leistung zu den Toren 2 und 3. Gleichzeitig verändert sich auch die
abgestrahlte Leistung des Elementes R1. Um ein Einblick über die Verhältnisse bei
unterschiedlichen Positionen der U-Leitungen zu bekommen, werden als Testposi-
tionen x/L = 0,5; 0,75 und max festgelegt. Bei x/L = max liegt die obere Kante
der U-Leitungen exakt auf der gleichen Höhe, wie die Patchkante von R1. Als er-
stes wird ein Wellenwiderstand von 100Ω für die Zu- und U-Leitung gewählt. Die
Torimpedanzen der Tore 2 und 3 werden identisch zu dem Wellenwiderstand der
angeschlossenen U-Leitungen auf 100Ω festgelegt. Die Torimpedanz von Tor 1 wird
nun solange variiert bis der Eingangsreflexionsfaktor (Tor 1) bei der Mittenfrequenz
möglichst minimal und die relative Bandbreite für eine Reflexionsdämpfung besser
10 dB möglichst groß ist. Verschiebungen der Resonanzfrequenz werden mit Än-
derungen der Länge von R1 ausgeglichen. Das geforderte Verhältnis von x/L wird
beibehalten. Beim Erreichen des Optimums wird die resultierende Torimpedanz am
Tor 1 gleich der geforderten Eingangsimpedanz für eine optimale Anpassung gesetzt.
5.3. Die Subarray Versionen 51
In den Abb.5.16 bis 5.19 werden die Verhältnisse für eine 100Ω Zu- und U-Leitung
dargestellt. Aus den Simulationen wird deutlich, dass die geforderte Eingangsim-
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Abbildung 5.16: Betrag des Reflexionsfaktors für verschiedene x/L
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Abbildung 5.17: Betrag der Übertragungsfaktoren für verschiedene x/L
pedanz mit zunehmenden x/L abnimmt. Die relative Bandbreite der Reflexions-
dämpfung besser 10 dB am Tor 1, bezogen auf die geforderte Eingangsimpedanz Zin
am Tor 1, nimmt mit einem steigenden Verhältnis von x/L zu (siehe Abb.5.16). Sehr
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Abbildung 5.18: Transmissionsphase der Übertragungsfaktoren für verschiedene x/L
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Abbildung 5.19: Ko- und kreuzpolare Abstrahlung von R1 für verschiedene x/L
kleine Eingangsimpedanzen, wie bei x/L = max, von Zin = 55Ω können allerdings
Schwierigkeiten bei der Verbindung der Randelemente mit den Mittenelementen ver-
ursachen. Die Leistungsübertragung zu den Toren 2 und 3 nimmt mit zunehmenden
x/L zu (siehe Abb.5.17). Mit |S21max,31max| = 0,479 kann also eine maximale Leis-
tung von P21max,31max = 0,23 · Pgesamt an die Randelemente R2 übertragen werden.
Eine gleichförmige Anregung aller Randelemente über das Element R1 ist folglich
nicht möglich.
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Bei der Simulation der Abstrahlung wird nur Tor 1 angeregt (Torimpedanz = Zin).
Die Tore 2 und 3 werden reflexionsfrei mit ZL = 100Ω abgeschlossen. Aus der ko-
polaren Komponente aus Abb.5.19 wird deutlich, das die U-Leitungen das kopolare
Feld des Elementes R1 unterstützen. Wenn die Leistungsabgabe in die U-Leitungen
zunimmt, dann wird die Halbwertsbreite der kopolaren Abstrahlung von R1 klei-
ner und folglich der Gewinn größer. Die kreuzpolare Abstrahlung ändert sich kaum
über verschiedene x/L. Der gleiche Vorgang wird nun für U- und Zuleitungen mit
einem Wellenwiderstand von 125Ω und 150Ω wiederholt. In der Tab.5.4 sind alle
Ergebnisse zusammengefasst.
x/L ZL[Ω] Zin(Tor 1) [Ω] ∆f (|S11| ≤ −10 dB) [%] |S21,31| ϕ21,31[grad] G[dBi]
0,5 100 250 4,14 0,105 −61,8◦ 5,03
0,75 100 100 > 10 0,413 −173,3◦ 7,33
max 100 55 > 10 0,479 172,04◦ 7,7
0,5 125 230 4,73 0,085 −77,11◦ 5,64
0,75 125 103 > 10 0,397 −178,02◦ 7,3
max 125 55 > 10 0,48 162,6◦ 7,71
0,5 150 225 5,3 0,078 −84,11◦ 5,93
0,75 150 105 > 10 0,38 −179,67◦ 7,31
max 150 57 > 10 0,475 157,11◦ 7,72
Tabelle 5.4: Eigenschaften von R1 für verschiedene x/L
Speisung des Elementes R2 an der Seitenkante
Das Element R2 muss nun, abhängig von der gewählten Breite der Speiseleitung, an
der Seitenkante gespeist werden. Für einen möglichst niedrigen Eingangsreflexions-
faktor kann man dann nur die Position der Speiseleitung x/LR2 , sowie die Patch
Dimensionen von R2 ändern (siehe Abb.5.20). Aufgrund der Feldverteilung an den
R2
Zin
w (Z )in in
LR2
wR2
x
l / 2
e
Abbildung 5.20: Speisung des Randelementes R2
Seitenkanten wird deutlich, dass die Kantenimpedanz, ausgehend von der Mitte, mit
x/LR2 zunimmt. Die angeschlossene Speiseleitung muss also, abhängig von der Höhe
des Wellenwiderstandes, für einen minimalen Eingangsreflexionsfaktor bei größeren
Verhältnissen von x/LR2 angeschlossen werden. In Abb.5.21 wird dieser Zusammen-
hang für konstante Dimensionen von R2 und einer Speiseleitung von 100Ω verdeut-
licht. Folglich wird nur noch der Fall x/LR2 = max für verschiedene Speiseleitungen
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Abbildung 5.21: Betrag des Reflexionsfaktors von R2 für verschiedene x/LR2
betrachtet. Für eine weitere Reduktion des Reflexionsfaktors kann nur noch die Brei-
te von R2 variiert werden. In der Tab.5.5 sind die Ergebnisse für einen minimalen
Eingangsreflexionsfaktor zusammengefasst. Die für diese Dimensionen (Tab.5.5) si-
win[mm] Zin[Ω] wR2[mm] LR2 [mm]
0,47 100 3,22 2,56
0,27 125 3,17 2,58
0,17 150 3,04 2,57
Tabelle 5.5: Dimensionen von R2 für einen minimalen Eingangsreflexionsfaktor
mulierten Reflexionsfaktoren sind in Abb.5.22 dargestellt. Für alle Speiseleitungen
konnte eine Reflexionsdämpfung besser 10 dB für eine relative Bandbreite > 10%
erreicht werden. Das Problem bei dieser unsymmetrischen, seitlichen Speisung des
Elementes R2 ist die hohe kreuzpolare Abstrahlung (siehe Abb.5.23). Die kreuzpo-
lare Komponente ist bei den getesteten Breiten der Speiseleitungen sehr hoch und
unsymmetrisch. Die Variationen innerhalb der kreuzpolaren Abstrahlung werden
durch die unterschiedlichen Breiten von R2 hervorgerufen.
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Abbildung 5.22: Betrag des Reflexionsfaktors von R2 für verschiedene Speiseleitungen
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Abbildung 5.23: Simulierte ko- und kreuzpolare Komponente von R2 für verschiedene
Speiseleitungen
Vergleich von simulierten und modellierten Abstrahlungen der Randarrays
Um generell die Abstrahlung der Randarrays zu untersuchen, werden simulierte
Fernfelder der drei Randelemente mit modellierten Fernfeldern verglichen. Die Mo-
dellierung der Fernfelder wird mit einem Schlitzmodell für Patchantennen durch-
geführt (siehe Anhang A). Bei diesen Modell werden die tangentialen Felder der
Patches an allen Kanten durch Schlitze ersetzt. Die Felder in den Schlitzen haben
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eine konstante bzw. eine cosinusförmige (Seitenkanten) Verteilung. Die Verkopp-
lung der Patches, der Einfluss der U-Leitungen bzw. der Zuleitungen, sowie die
Verschiebung der R2-Patches in y-Richtung (siehe Abb.5.24) werden bei der Model-
lierung nicht berücksichtigt. Die Patch Dimensionen wR1, wR2 , LR1 und LR2 , sowie
eine gleichphasige Anregung aller Patches sind in der Modellierung eingefügt. Für
den Vergleich werden die Entwürfe der Randelemente bei x1/LR1 = 0,5; 0,75 und
x1/LR1 = max, sowie x2/LR2 = max bei den drei Verbindungs- und Zuleitungen von
100Ω, 125Ω und 150Ω benutzt (siehe Abb.5.24). Für die Anregungskoeffizienten k0,
R1 R2
R2
R1R2 R2k1 k1k0
Pin(Zin)
ZL = 100Ω,125Ω u. 150Ω
hier: 125Ω
a a a a
x
y
z
Polarisation: Y- Richtung
Abstrahlung: Z- Richtung
LR2
wR2
wR1
LR1x2
x1
Abbildung 5.24: Modellierung der Randelemente
k1 der modellierten Randarrays gilt
Pin = k
2
0 + 2 · k21 = 1, (5.10)
wobei die Eingangsleistung Pin auf einen Wert von 1 normiert wird. Die Anre-
gungskoeffizienten k1 werden aus den simulierten Übertragungsfaktoren S21,31 (siehe
Abb.5.15) ermittelt. Mit
k1 =
√
P21,31 = S21,31 (5.11)
können alle Koeffizienten bestimmt werden. Die Abstände a aus Abb.5.24 kön-
nen mit den bekannten Dimensionen der Randelemente und der U-Leitungen be-
stimmt werden (siehe Tab.5.3.1.4). Der Koordinatenursprung wird in die Mitte des
Patches R1 gesetzt. In der Tab.5.6 werden die Koeffizienten und die Dimensionen
zusammengefasst. Der Abstand a der Patches wird auf die Freiraumwellenlänge
λ0 = 9.203mm (f = 32.6GHz) normiert. Die kreuzpolaren Komponenten der
x1/LR1 ZL[Ω] k0 k1 wR1 [mm] LR1 [mm] wR2 [mm] LR2 [mm] a/λ0
0,5 100 0,989 0,104 3,62 2,71 3,22 2,56 0,794
0,75 125 0,828 0,397 3,62 2,59 3,17 2,58 0,781
max 150 0,741 0,475 3,62 2,7 3,04 2,57 0,769
Tabelle 5.6: Dimensionen und Koeffizienten für die Modellierung
modellierten Fernfelder sind auf den betrachteten Ebenen für ϕ = 0◦, 90◦ (x- und
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y-Achse in Abb.5.24) gleich null. In der Abb.5.25 kann man erkennen, dass bei
den simulierten Fernfeldern für ein x1/LR1 > 0,5 eine kleinere Halbwertsbreite der
Hauptkeule auftritt. Die Nebenzipfel und die Nullstellen der Randarrays liegen an
unterschiedlichen Positionen. Der Betrag der Nebenzipfeldämpfung ist ebenfalls un-
terschiedlich. Bei dem Fall x1/LR1 = 0,5 wird deutlich, dass die Randelemente R2
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Abbildung 5.25: Modellierte und simulierte Abstrahlung der Randarrays in der H-Ebene
über die U-Leitungen quasi an dem Punkt angeschlossen werden, wo die tangentiale
Feldverteilung von R1 eine Nullstelle aufweist. Die simulierte Charakteristik sieht
folglich wie eine Charakteristik eines Einzelelementes aus. In der E-Ebene (siehe
Abb.5.26) wird durch die breiten U-Leitungen und durch die Zuleitung die Haupt-
keule auf ϑ = 35◦ verschoben. Die kreuzpolare Komponente in der E-Ebene liegt
deutlich unter 70 dB und wird aus diesem Grund nicht dargestellt. Die simulierten
Gewinne lauten
x1/LR1 = 0,5⇒ G = 4,75 dBi
x1/LR1 = 0,75⇒ G = 10,25 dBi
x1/LR1 =max⇒ G = 10,4 dBi
Der geringe simulierte Gewinn bei
x1/LR1 = 0,5
zeigt deutlich, dass die Randelemente in diesem Fall nicht zu einem Array zusammen-
gefügt werden können. Die von der U-Leitung hervorgerufenen Verkopplungen ver-
ändern deutlich die Positionen und die Dämpfung der Nebenzipfel (siehe Abb.5.25).
Die modellierten Anregungskoeffizienten sind folglich nicht korrekt. Abweichungen
bezüglich der Phasen der Patches können ebenfalls auftreten. Der Einfluss der U-
Leitungen auf die kreuzpolare Komponente (siehe Abb.5.26) ist sehr groß. Mit zuneh-
mender Leistungsabgabe an die Randelemente R2 und folglich auch zunehmenden
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Abbildung 5.26: Modellierte und simulierte Abstrahlung der Randarrays in der E-Ebene
Leistungstransport über die U-Leitungen, steigt die kreuzpolare Komponente. Bei
einem festen x1/LR1 und reduzierter Leiterbreite der Verbindungsleitungen, nimmt
die kreuzpolare Komponente ebenfalls in einem Bereich von 1 bis 2 dB zu.
Optimierung des Randarrays mit zwei U-Leitungen
Anhand der vorliegenden Ergebnisse werden die folgenden Parameter als Startwerte
für die Optimierung festgelegt.
wR1 = 3,62mm LR1 = 2,59mm wR2 = 3,17mm
LR2 = 2,58mm x1/LR1 = 0,75 x2/LR2 = max
Zin = 100Ω Verbindungsleitung = 125Ω (w = 0,27mm)
Bei der Optimierung werden nun die angegebenen Parameter nacheinander variiert.
Die aus der Variation folgenden Ergebnisse werden mit den Ergebnissen des oben an-
gegebenen kompletten Randarrays (Startwerte) verglichen. Die Verbindungsleitung
wird bei dem Optimierungsprozess konstant auf 125Ω (w = 0,27mm) gehalten. Die
Längen der Verbindungsleitungen wurden ebenfalls variiert, führten aber zu keinem
besseren Ergebnis. Als Resultat werden die folgenden Parameter für das Randarray
mit zwei Verbindungsleitungen gewählt (siehe Abb.5.27).
wR1 = 4,2mm LR1 = 2,63mm x1/LR1 = 0,69
wR2 = 4,0mm LR2 = 2,59mm x2/LR2 = max
Für das optimierte Randarray konnte eine relative Bandbreite der Reflexions-
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R1
R2 R2
Zin= 100Ω
ZL= 125Ω
x2
x1
Abbildung 5.27: Optimiertes Randarray mit zwei Verbindungsleitungen
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Abbildung 5.28: Betrag des simulierten Reflexionsfaktors des optimierten Randarrays
mit zwei Verbindungsleitungen
dämpfung besser 10 dB größer 10% erreicht werden (siehe Abb.5.28). In der
Abb.5.29 werden die ko- und kreuzpolaren Komponenten der Abstrahlung in der H-
und E-Ebene des Randarrays bei der Mittenfrequenz von fm = 32,6GHz dargestellt.
Für die Mittenfrequenz konnte eine Nebenzipfeldämpfung und eine Kreuzpolarisa-
tionsunterdrückung besser 20 dB erreicht werden. Das Maximum der Abstrahlung
in der E-Ebene liegt bei ϑ = −12◦. Der Unterschied in der Abstrahlung zwischen
dem Maximum und der Abstrahlung bei der Position ϑ = 0◦ beträgt 0,2 dB. Die
Verschiebung des Maximums wird durch den Einfluss der Zuleitung hervorgerufen.
Eine kreuzpolare Komponente tritt in der E-Ebene nicht auf. Der starke Abfall der
Abstrahlung bei ϑ = ±90◦ (E-Ebene) wird durch die Annahme einer unendlich
ausgedehnten Masseschicht hervorgerufen (Simulationstool). Das Verhalten der Ab-
strahlung bei den Grenzfrequenzen fu = 30,97GHz und fo = 34,23GHz wird in der
60 5. Entwicklung und Entwurf der Antennenlayer
−90 −75 −60 −45 −30 −15 0 15 30 45 60 75 90
−50
−45
−40
−35
−30
−25
−20
−15
−10
−5
0
ϑ [grad]
|c k
o,
kr
eu
z(ϑ
,
φ=
0°
,9
0°
)| [
dB
]
 
 
kopolare Komponente
kreuzpolare Komponente
kopolare Komponente
H−Ebene
E−Ebene
Abbildung 5.29: Ko- und kreuzpolare Komponenten der Abstrahlung des optimierten
Randarrays mit zwei Verbindungsleitungen
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Abbildung 5.30: Ko- und kreuzpolare Komponenten der Abstrahlung des optimierten
Randarrays mit zwei Verbindungsleitungen bei den Grenzfrequenzen
Abb.5.30 beschrieben. Es ist deutlich zu erkennen, dass die Position und die Lage
der Nebenzipfel in der H-Ebene und die Position der maximalen Abstrahlung in der
E-Ebene frequenzabhängig sind. Diese Frequenzabhängigkeit kann durch die seit-
liche Speisung der Randelemente R2 und die daraus resultierende Phasendifferenz
zwischen den Elementen R1 und R2, sowie den unterschiedlichen Abständen bezogen
auf die jeweilige Freiraumwellenlänge erklärt werden. Die Nebenzipfeldämpfung und
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die Kreuzpolarisationsunterdrückung sind bei den Grenzfrequenzen in einem Bereich
von 2 bis 3 dB schlechter als bei der Mittenfrequenz. Die simulierten Gewinne für
das Randarray sind
fm = 32,60GHz⇒ G = 10,4 dBi
fu = 30,97GHz⇒ G = 10,2 dBi
fo = 34,23GHz⇒ G = 8,7 dBi
5.3.1.5 Kombination von drei Elementen mit vier U-Leitungen
Bei dieser Kombination sollen die zwei Randelemente R2 über jeweils zwei U-
Leitungen mit dem Randelement R1 verbunden werden. Diese zwei U-Leitungen
sollen dabei für die Reduzierung der kreuzpolaren Komponente des Randelementes
R2 benutzt werden.
Seitliche Speisung des Elementes R2 mit zwei Verbindungsleitungen
Bei der seitlichen Speisung des Randelementes R2 mit zwei Speiseleitungen (siehe
Abb.5.31) wird der Effekt ausgenutzt, dass ein Patch bei einer symmetrischen Spei-
sung mit einer Anregung gleicher Amplitude und einer Phasendifferenz von 180◦ na-
hezu keine kreuzpolare Abstrahlung aufweist. In der Abb.5.32 sind die Unterschiede
bei der kreuzpolaren Abstrahlung bezogen auf eine unsymmetrische Speisung (eine
Speiseleitung) und nicht idealen Verhältnissen bei der Speisung mit zwei symmetri-
schen Leitungen dargestellt. Dabei wird deutlich das die kreuzpolare Abstrahlung
bei der symmetrischen Speisung für die angenommenen Abweichungen immer gerin-
ger als bei der unsymmetrischen Speisung ist. Diese mögliche geringere kreuzpolare
Abstrahlung des Elementes R2 soll nun für das Randarray genutzt werden.
R2
wR2 λε/2
ZL= 125Ω
LR2
Tor1 (ZTor = 125Ω)
Anregung: U1,φ1
Tor2 (ZTor = 125Ω)
Anregung: U2,φ2
∆U= U2-U1
∆φ= φ2-φ1Kopolare
x
y
z
Abbildung 5.31: Symmetrische Speisung des Elementes R2
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∆U = 0V; ∆φ = 150° ∆U = 0,3V; ∆φ = 180°
∆U = 0,3V; ∆φ = 150°
eine Speiseleitung (unsymmetrisch)
Abbildung 5.32: Kreuzpolare Abstrahlung des Elementes R2 bei verschiedenen Spei-
sungen
Leistungs- und Phasenabgleich über das Element R1
Das Element R2 soll nun über zwei Verbindungsleitungen mit gleicher Amplitude
und einer Phasendifferenz zwischen den Toren von 180◦ gespeist werden. Für diese
Speisung muss das Layout von Element R1 geändert und die Anzahl der angeschlos-
senen Verbindungsleitungen von zwei auf vier erhöht werden. In Abb.5.33 ist das
neue Layout von R1 dargestellt. Es werden jeweils zwei Verbindungsleitungen an den
R1
ZL=125Ω
Tor1 (Zin=100Ω)
Tor2
Tor5
Tor4
Tor3
X1 X2
λε/2
dmin
L2 L2
LR2,minLR1
wR1
Abbildung 5.33: Optimierungslayout des Elementes R1 mit vier Verbindungsleitungen
Seitenkanten des Elementes R1 angeschlossen. Die Torimpedanzen der Tore 2 bis 5
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sind identisch mit dem Wellenwiderstand der Verbindungs- und Zuleitung (125Ω).
Die Impedanz am Eingangstor beträgt 100Ω. Für die gegenüber liegenden Verbin-
dungsleitungen gilt aus Symmetriegründen
|S21| = |S41| und ϕ21 = ϕ41 (5.12)
|S31| = |S51| und ϕ31 = ϕ51 (5.13)
Im folgenden werden nur die Übertragungen von Tor 1 nach Tor 2 und 3 betrachtet.
Mit der Variation der Abstände X1 und X2 sollen die Beträge von S21 und S31
so angepasst werden, dass sie identisch sind. Durch Variation der Länge L2 (siehe
Abb.5.33) kann die Transmissionsphase ϕ31 geändert werden, so dass die geforderte
Phasendifferenz von
∆ϕ = ϕ31 − ϕ21 = ±180◦ (5.14)
erfüllt werden kann. Durch die Wahl von X1 und X2 ist außerdem die minimal
mögliche Länge des Elementes R2 vorgegeben. Zur Vermeidung von zu großen Ver-
kopplungen auf den Verbindungsleitungen, wird der minimale Abstand dmin auf
dmin = 0,2mm (5.15)
festgesetzt. Durch die Variation der Patch Dimensionen von R1 und den übrigen
oben genannten Parametern sollen nun die Forderungen aus (5.12), (5.13) und (5.14)
erfüllt und ein möglichst geringer Eingangsreflexionsfaktor am Tor 1 erreicht werden.
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Abbildung 5.34: Simulierter Betrag des Reflexionsfaktors für R1 mit 4 Verbindungs-
leitungen
Die besten Ergebnisse konnten mit den folgenden Werte (nach Abb.5.33) erzielt
werden.
wR1 = 4mm LR1 = 2,98mm X1 = max = 2,845mm
X2 = 2,235mm L2 = 1,345mm dmin = 0,2mm
LR2,min = 2,37mm
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In den Abb.5.34, 5.35 und 5.36 sind die Ergebnisse dargestellt. Die relative Band-
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Abbildung 5.35: Simulierte Beträge der Transmissionsfaktoren über R1
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Abbildung 5.36: Simulierte Transmissionsphasen über R1
breite für eine Reflexionsdämpfung besser 10 dB ist größer 10%. Wie in Abb.5.35
dargestellt, sind die Transmissionskoeffizienten über das Patch R1 nicht identisch.
Für eine Reduzierung der Abweichung muss |S21| erhöht oder |S31| reduziert werden.
Beides ist aufgrund von X1 = max und dmin nicht möglich (siehe Abb.5.33). Für
die Mittenfrequenz fm, die obere und untere Grenzfrequenz fo und fu konnten die
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folgenden Ergebnisse für ∆S = |S31| − |S21| und ∆ϕ = ϕ31 − ϕ21 erreicht werden.
fm ⇒∆S = 0,057 ∆ϕ = 179,99◦
fu ⇒∆S = 0,05 ∆ϕ = 173,7◦
fo ⇒∆S = 0,07 ∆ϕ = 187,83◦
Die Positionierung von Verbindungsleitungen, wie in Abb.5.37, ist ebenfalls möglich.
Diese Arten der Realisierung werden aber aufgrund der sehr schlechten Kreuzpola-
risationsunterdrückung und der teilweise unsymmetrischen Charakteristiken nicht
weiter berücksichtigt.
Eingang Eingang
Abbildung 5.37: Optionale Anordnungen der Verbindungsleitungen am Element R1
Entwurf des Randarrays mit vier Verbindungsleitungen
Im folgenden werden die beiden R2 Elemente angeschlossen. Die Dimensionen
von R2 werden hinsichtlich eines minimalen Eingangsreflexionsfaktor variiert und
festgelegt.
Eingang (Zin = 100Ω)
R1
R2R2
λε/2
Abbildung 5.38: Entwurf des optimierten Randarrays mit 4 Verbindungsleitungen
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Die besten Ergebnisse konnten mit wR2 = 3,4mm und LR2 = LR2,min = 2,37mm
erzielt werden. Das gesamte Randarray ist in Abb.5.38 dargestellt. Die simulierten
Gewinne betragen
fm ⇒ G = 9,34 dBi
fu ⇒ G = 9 dBi
fo ⇒ G = 10 dBi
Die simulierte relative Bandbreite für eine Reflexionsdämpfung besser als 10 dB be-
trägt 8,13% (siehe Abb.5.39). Die relative Bandbreite und die simulierten Gewinne
sind im Verhältnis zu dem Randarray mit 2 Verbindungsleitungen reduziert. Dafür
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Abbildung 5.39: Simulierter Betrag des Reflexionsfaktors für das Randarray mit 4
Verbindungsleitungen
ist die Kreuzpolarisationsunterdrückung mit einem minimalen Wert von 22,75 dB
(untere Grenzfrequenz fu in Abb.5.40) deutlich erhöht. In der H-Ebene ist die Ab-
strahlung des Randarrays mit 4 Verbindungsleitungen außerdem deutlich unabhän-
giger bezüglich Frequenzänderungen. In der E-Ebene tritt die maximale Verschie-
bung der Position des Maximums bei fu auf (ϑ = 33◦). Der Unterschied in der Ab-
strahlung, bezogen auf die Abstrahlung bei ϑ = 0◦, beträgt für diesen Fall 0,9 dB. Die
Gründe für diese Verschiebung liegen wie bei dem Randarray mit zwei Verbindungs-
leitungen an dem Einfluss der Verbindungs- und Zuleitungen. Die Optimierungen
für die Randelemente R1 und R2 sind mit diesen Ergebnissen abgeschlossen.
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Abbildung 5.40: Ko- und kreuzpolare Komponenten des Randarrays mit 4 Verbin-
dungsleitungen
5.3.2 Optimierung der Mittenelemente
Die drei Mittenelemente M1 und 2 x M2 des Subarrays werden genau wie die zweite
Version des Randarrays mit vier Verbindungsleitungen an den Seitenkanten ver-
sehen. Aufgrund der vorliegenden Erfahrungen mit den Randarrays führen weni-
ger Verbindungsleitungen zu unsymmetrischen Abstrahlungen. Eine unterschiedliche
Öffnung der Verbindungsleitungen, wie in Abb.5.37, wird aufgrund der schlechten
Kreuzpolarisationsunterdrückung ebenfalls ausgeschlossen. Je nachdem, ob man ein
Randarray oder einzelne Elemente anschließt, besitzen die resultierenden Entwürfe
vier Verbindungsleitungen und zwei bzw. sechs Zuleitungen (siehe Abb.5.41). Die
M1
M1
M2 M2M2M2 X LM1
wM1
Verbindungs-
leitungen (ZL,V)
Version 1: Version 2:
wM2
LM2
Zuleitungen (ZL,Z)
Tor1(Zvs1)
Tor2(Zvs1)
Tor1(Zvs2)
Tor2(Zvs2)
Tor3(Zvs2)
Tor4(Zvs2)
Tor5(Zvs2)
Tor6(Zvs2)
d
λε/2
Zk1
Zk2 Zk4
Zk3
Zk2
Zk1 Zk5
Zk6
x
y
z
Abbildung 5.41: Referenzentwürfe für das Mittenarray
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zugehörigen Parameter der Referenzentwürfe lauten
wM1 = 4mm LM1 = 2,9mm wM2 = 3,5mm
LM2 = 2,65mm X/LM1 = 0,9 Zvs1 = 100Ω
Zvs2 = 205Ω ZL,V = 125Ω ZL,Z = 125Ω
d = 7,54mm
Diese Parameter werden als Startwerte für die folgenden Optimierungen benutzt. Die
Impedanzen Zk1 bis Zk6 (siehe Abb.5.41) sind die durch Simulationen ermittelten
Kantenimpedanzen. Diese Kantenimpedanzen sind aufgrund der Vernachlässigung
der Schlitzverluste fehlerhaft. Da die ermittelten Kantenimpedanzen aber als Start-
wert für die folgenden Anpassungsschaltungen benutzt werden, wird dieser Fehler
hier nicht weiter berücksichtigt. Der Einfluss des Fehlers wird im Kap.5.3.5.4 darge-
stellt und bewertet.
Im Folgenden wird die Charakteristik des Mittenarrays betrachtet. Dabei erhält man
die Charakteristik indem man alle Tore mit der gleichen Amplitude und die gegen-
überliegenden Tore, bezogen auf die einzelnen Patches M1 und M2, mit einer Pha-
sendifferenz von 180◦ anregt. Bei der Optimierung werden nun einzelne Änderungen
der Startwerte durchgeführt. Die aus den Änderungen resultierenden Charakteristi-
ken werden mit der Charakteristik der Startwerte verglichen und in die Optimierung
eingebunden. Nach der Optimierung müssen noch die durch Simulationen ermittel-
ten Kantenimpedanzen bei der Mittenfrequenz fm = 32,6GHz an die geforderten
Torimpedanzen (Zvs1 und Zvs2 in Abb.5.41) angepasst werden. Für eine gleichphasi-
ge Anregung der Patches müssen diese Anpassungsschaltungen zusätzlich noch eine
Transmissionsphase von 180◦ bei der Frequenz fm aufweisen.
5.3.2.1 Kombination von drei Elementen mit zwei Zuleitungen
Bei diesem Entwurf des Mittenarrays (Version 1 in der Abb.5.41) sind die folgenden
Parameter für eine optimale Charakteristik ermittelt worden.
wM1 = 4mm LM1 = 3mm wM2 = 3,5mm
LM2 = 2,67mm x/LM1 = 0,9 L1 = 0,66mm
L2 = 1,53mm ZL,V = 125Ω ZL,Z = 125Ω
d = 7,14mm λ0 = 9,2mm d/λ0 = 0,776
Dabei beziehen sich die Längen L1 und L2 auf die Verbindungsleitungen (siehe
Abb.5.14). Diese Längen sind, bezogen auf die der Längen der U-Leitungen aus
Tab.5.3.1.4, etwas reduziert, was auch den reduzierten Abstand d (siehe Abb.5.41)
zwischen den Elementen M1 und M2 erklärt. Die simulierten Gewinne für die Mit-
tenfrequenz und den Grenzfrequenzen lauten
fm ⇒ G = 9,43 dBi (5.16)
fu ⇒ G = 8,55 dBi (5.17)
fo ⇒ G = 8,85 dBi (5.18)
In der Abb.5.42 ist die Charakteristik dargestellt. Für die Abstrahlung in der H-
Ebene wird deutlich, dass die sehr gute Kreuzpolarisationsunterdrückung besser
5.3. Die Subarray Versionen 69
27,5 dB (untere Grenzfrequenz fu) mit einer schlechten Nebenzipfeldämpfung besser
3,6 dB (obere Grenzfrequenz fo) erkauft wird. In der E-Ebene tritt die größte Abwei-
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Abbildung 5.42: Ko- und kreuzpolare Komponenten des optimierten Mittenarrays mit
zwei Zuleitungen
chung bei der unteren Grenzfrequenz auf. Die Maxima liegen ca. bei ϑ = ±35◦. Die
Abstrahlung bei ϑ = 0◦ sinkt bezogen auf das Maximum bei ϑ = +35◦ um 1 dB. Die
simulierten Kantenimpedanzen Zk1,k2 sind bei einer Torimpedanz von Zvs1 = 100Ω
komplex. Bei der Mittenfrequenz fm gilt
Zk1 = (48,6 + j · 29,5)Ω (5.19)
Zk2 = (40,6 + j · 45,6)Ω (5.20)
Zum Abschluss müssen die Kantenimpedanzen an die geforderten Torimpedanzen
angepasst werden. Da die Kantenimpedanzen aber von der Breite und damit von der
Impedanz der Zuleitungen abhängen, werden zuerst breite Transformationsleitungen
(w = 1,05mm ⇒ ZL = 65Ω) an das Mittenarray angeschlossen (siehe Abb.5.43).
Die Zuleitungslängen LZ1,Z2 werden so gewählt, dass die simulierten Eingangsimpe-
danzen bei der Mittenfrequenz fm möglichst reell sind. Durch eine Rücktransforma-
tion der Eingangsimpedanzen über 65Ω-Leitungen der Längen
L1,2 = λε/2− LZ1,Z2 (5.21)
werden die neuen Kantenimpedanzen vonM1 ermittelt. Bei der Mittenfrequenz fm =
32,6GHz gilt
Zk1 = (39,91 + j · 23,99)Ω (5.22)
Zk2 = (32,5 + j · 33,41)Ω (5.23)
Durch ein Vergleich von (5.22),(5.23) mit (5.19),(5.20) wird deutlich, dass die Kan-
tenimpedanzen bei Variationen der Breite der Zuleitungen deutlich voneinander
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M
2 M1 M2
Tor 1 (65Ω)
Tor 2 (65Ω)
1,05mm (65Ω)
LZ1
LZ2
Abbildung 5.43: Entwurf des Mittenarrays mit zwei Transformationsleitungen
abweichen können. Die neuen Kantenimpedanzen (5.22),(5.23) werden nun über
Leitungsschaltungen an die geforderte Torimpedanz von 100Ω bei der Mittenfre-
quenz fm angepasst. Die erzielten simulierten Ergebnisse für die Schaltung 1 (siehe
Schaltung1:
Tor 1 ((39,91+j23,99)Ω) Tor 2 (100Ω)
1,05mm(65Ω)
1,07mm
0,38mm(110Ω)
1,99mm
Schaltung2:
Tor 1 ((32,5+j33,41)Ω) Tor 2 (100Ω)
0,47mm(100Ω)
0,22mm(135Ω)
1,05mm(65Ω)
1,02mm1,57mm
0,31mm
r1
r1
r2
r2
Abbildung 5.44: Anpassungsschaltungen für das Mittenarray mit zwei Leitungen
Abb.5.44) lauten
|r1| =̂ − 34,83 dB |r2| =̂ − 25,65 dB ϕ21 = −179,57 ◦ (5.24)
und für Schaltung 2
|r1| =̂ − 28,84 dB |r2| =̂ − 35,87 dB ϕ21 = −179,89 ◦ (5.25)
In der Abb.5.45 ist nun das resultierende Mittenarray mit den Anpassungsschal-
tungen dargestellt. Die relativen Bandbreiten der Reflexionsdämpfung besser
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Tor 1 (100Ω)
Tor 2 (100Ω)
M2 M2M1
r2
r1
Abbildung 5.45: Mittenarray mit zwei Leitungen und Anpassungsschaltungen
10 dB sind für beide Tore, wie in Abb.5.46 gezeigt, besser 10%. In der Abb.5.47
werden die ko- und kreuzpolaren Komponenten der Abstrahlung mit und ohne
Anpassungsschaltungen dargestellt. Es wird nur die Mittenfrequenz fm betrachtet.
Es wird deutlich, dass die Anpassungsschaltungen keinen großen Einfluss auf den
Verlauf der Charakteristiken haben. In der E-Ebene steigt der Abfall der Abstrah-
lung bei ϑ = 0◦ von 0,15 dB auf 0,95 dB. Die Maxima liegen bei ϑ = ±36◦. Die
Nebenzipfeldämpfung in der H-Ebene wird in einem Bereich von 1 dB erhöht und
der simulierte Gewinn steigt um ca. 0,2 dB. Die Kreuzpolarisationsunterdrückung
bleibt weiterhin besser 30 dB. Die kreuzpolare Komponente in der E-Ebene ist
kleiner −60 dB und wird nicht dargestellt.
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Abbildung 5.46: Simulierte Beträge der Reflexionsfaktoren des Mittenarrays mit zwei
Zuleitungen und Anpassungsschaltungen
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Abbildung 5.47: Ko- und kreuzpolare Komponenten des Mittenarrays mit und ohne
Anpassungsschaltungen
5.3.2.2 Kombination von drei Elementen mit sechs Zuleitungen
Bei diesem Entwurf des Mittenarrays sind, ausgehend von den Startwerten für die
Optimierung (Version 2 in der Abb.5.41), die folgenden Einstellungen für eine opti-
male Charakteristik ermittelt worden.
wM1 = 4mm LM1 = 2,9mm wM2 = 3,9mm
LM2 = 2,71mm x/LM1 = 0,9 L1 = 0,78mm
L2 = 1,61mm ZL,V = 125Ω ZL,Z = 125Ω
d = 7,66mm
Dabei beziehen sich die Längen L1 und L2 wieder auf die Verbindungsleitungen
(siehe Abb.5.14). Der Abstand d = 7,66mm entspricht einem Abstand von d =
0,83 λ0 bei einer Mittenfrequenz von fm = 32,6GHz. Die simulierten Gewinne bei
ϑ = 0◦ für die Mitten- und Grenzfrequenzen lauten
fm ⇒ G = 9,1 dBi (5.26)
fu ⇒ G = 8,0 dBi (5.27)
fo ⇒ G = 10,7 dBi (5.28)
In der Abb.5.48 ist die simulierte Charakteristik dargestellt. Es wird deutlich, dass
in der H-Ebene die gute Nebenzipfeldämpfung besser 13 dB (untere Grenzfrequenz
fu) eine, bezogen auf das Mittenarray mit zwei Leitungen, geringere Kreuzpolarisa-
tionsunterdrückung besser 21,7 dB (Mittenfrequenz fm) hervorbringt. Die simulier-
ten Gewinne sind ebenfalls reduziert. In der E-Ebene liegen die Abweichungen bei
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Abbildung 5.48: Ko- und kreuzpolare Komponenten des optimierten Mittenarrays mit
sechs Leitungen
ϑ = 0◦ zu den jeweiligen Maxima zwischen 0,56 dB (fo) und 2,57 dB (fu). Dieser
erhöhte Einfluss kann durch die erhöhte Anzahl von Zuleitungen und den daraus
resultierenden Störungen der Abstrahlung erklärt werden. Die kreuzpolare Kompo-
nente in der E-Ebene ist kleiner −50 dB und wird nicht dargestellt. Die simulierten
Kantenimpedanzen Zk1−k6 sind bei einer Torimpedanz von Zvs2 = 205Ω und einer
λε/2-Zuleitung der Impedanz 125Ω alle komplex. Sie lauten
Zk1 = (94,3 + j · 61,09)Ω (5.29)
Zk2 = (70,93 + j · 88,97)Ω (5.30)
Zk3,k5 = (84,67 + j · 72,57)Ω (5.31)
Zk4,k6 = (78,52 + j · 71,96)Ω (5.32)
Eine Anpassung nach Abb.5.49 Version 1 wäre möglich, wenn als erste Transfor-
mationsleitung eine sehr breite Leitung mit folglich geringem Wellenwiderstand ZL1
benutzt würde. Diese sehr breite Transformationsleitung hätte aber einen deutli-
chen negativen Einfluss auf die Charakteristik des Mittenarrays. Da aber an das
Mittenarray mit sechs Leitungen nur einzelne Patches angeschlossen werden, deren
relative Bandbreite bezüglich einer Reflexionsdämpfung besser 10 dB bei ca. 5% lie-
gen, wird eine deutlich einfachere Anpassungsschaltung (siehe Version 2 Abb.5.49)
benutzt. Dabei werden die komplexen Kantenimpedanzen Zki über eine 100Ω Trans-
formationsleitung (w = 0,47mm) der Länge Li (i = 1 − 6) auf reelle Impedanzen
transformiert. Diese reelle Impedanzen sind größer als die Torimpedanz Zvs2 = 205Ω.
Mit einer zweiten Transformationsleitung der Breite w = 0,2mm (ZL ≃ 140Ω) wer-
den dann Impedanzen eingestellt, deren Betrag kleiner als die Torimpedanz von
205Ω ist. Die zugehörigen Längen L′i werden dabei über die Forderung bezüglich der
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Abbildung 5.49: Anpassungsschaltungen für das Mittenarray mit sechs Zuleitungen
Transmissionsphase der Anpassungsschaltung (siehe Abb.5.49) festgelegt. Alle ge-
nannten Größen der Schaltungen beziehen sich dabei immer auf die Mittenfrequenz
fm = 32,6GHz. Durch Variationen der Patch Dimensionen und einen möglichen
Einschub („Inset Feed” [35]) können dann die einzelnen Patches an die jeweiligen
Zuleitungen möglichst reflexionsfrei angeschlossen werden. Durch eine Rücktrans-
formation über die 100Ω Zuleitungen mit den Längen λε/2− Li werden die neuen
Kantenimpedanzen ermittelt. Für die neuen Kantenimpedanzen gilt
Zk1 = (75,7 + j · 61,8)Ω (5.33)
Zk2 = (55,7 + j · 74,9)Ω (5.34)
Zk3,k5 = (59,6 + j · 56,5)Ω (5.35)
Zk4,k6 = (55,9 + j · 55,6)Ω (5.36)
und für die Längen und Transmissionsphasen der zugehörigen Anpassungsschaltun-
gen
Zk1 ⇒ L1 = 0,84mm L′1 = 2,18mm ϕ21(fm) = −179,89◦ (5.37)
Zk2 ⇒ L2 = 0,87mm L′2 = 2,03mm ϕ21(fm) = 179,89◦ (5.38)
Zk3,k5 ⇒ L3,5 = 0,97mm L′3,5 = 2,05mm ϕ21(fm) = 179,88◦ (5.39)
Zk4,k6 ⇒ L4,6 = 0,99mm L′4,6 = 2,03mm ϕ21(fm) = 179,78◦ (5.40)
Damit ist die Optimierung für das Mittenarray mit sechs Zuleitungen abgeschlossen.
5.3.3 Kombination der Rand- und Mittenelemente
Für den kompletten Entwurf eines Subarrays müssen nun die einzelnen Patches, die
Randarrays und die Mittenarrays kombiniert werden. Da das Mittenarray mit zwei
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Zuleitungen und die beiden Randarrays auf eine Eingangsimpedanz von 100Ω op-
timiert wurden, können zwei Subarrays durch das Anfügen der Randarrays erzeugt
werden. In der Abb.5.50 sind die beiden Entwürfe, die sich nur bezüglich Ihrer Rand-
arrays unterscheiden, dargestellt. Für die Abstände der Mittelpunkte der Patches
Entwurf 1: Entwurf 2:
x
y
y1y2
X
Y
x1
x2
R1
R1
R2R2
R2 R2
M1M2 M2
R1
R1 R2R2
R2 R2
M1M2 M2
y1
y2
X
Y
x1
x2
Abbildung 5.50: Entwürfe 1 und 2 der Subarrays
und für die zweidimensionale Ausdehnung der Subarrays (fm = 32,6GHz) gilt für
Entwurf 1 (siehe Abb.5.50)
M1M2 ⇒ x1 = 7,14mm = 0,776λ0
R1R2 ⇒ x2 = 7,89mm = 0,857λ0
M1R1 ⇒ y1 = 5,72mm = 0,621λ0
M2R2 ⇒ y2 = 5,05mm = 0,549λ0
Ausdehnung in x-Richtung⇒ X = 19,78mm = 2,149λ0
Ausdehnung in y-Richtung⇒ Y = 14,22mm = 1,545λ0
und für Entwurf 2
M1M2 ⇒ x1 = 7,14mm = 0,776λ0
R1R2 ⇒ x2 = 7,49mm = 0,814λ0
M1R1 ⇒ y1 = 5,89mm = 0,64λ0
M2R2 ⇒ y2 = 6,2mm = 0,673λ0
Ausdehnung in x-Richtung⇒ X = 18,38mm = 1,997λ0
Ausdehnung in y-Richtung⇒ Y = 14,92mm = 1,621λ0
Diese beiden Entwürfe wurden auf Kosten der Nebenzipfeldämpfung bezüglich Ge-
winn und Kreuzpolarisationsunterdrückung optimiert. Bei dem dritten Entwurf müs-
sen die Randelemente R1 und R2 an die jeweiligen Zuleitungen nach (5.37) - (5.40)
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möglichst reflexionsfrei angeschlossen werden. Als Variationsmöglichkeiten stehen
die Dimensionen wPi, LPi des Patches und der Inset Lin, win zur Verfügung (siehe
Abb.5.51). Die Breite des Inset wird auf win = 0,6mm festgelegt. Die Ergebnisse
Zki
0,47mm 0,2mm
win=0,6mm
Lin
Li
Li'
wPi
LPi
Abbildung 5.51: Speisung der Randelemente des dritten Entwurfes der Subarrays
für die einzelnen Elemente R1 und R2 sind in der Tab.5.7 zusammengefasst. In der
Zki wPi[mm] LPi[mm] Lin[mm]
Zk1 3,8mm 2,77mm 0,55mm
Zk2 3,8mm 2,8mm 0,56mm
Zk3,k5 3,8mm 2,78mm 0,56mm
Zk4,k6 3,8mm 2,79mm 0,56mm
Tabelle 5.7: Speisung der Randelemente des dritten Entwurfes der Subarrays
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Abbildung 5.52: Betrag des simulierten Reflexionsfaktors für die Randelemente des
dritten Entwurfes der Subarrays
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Abb.5.52 sind die unterschiedlichen Reflexionsfaktoren dargestellt. Für die einzelnen
Elemente konnte eine relative Bandbreite der Reflexionsdämpfung besser 10 dB von
6,2% (Zk2) bis 6,9% (Zk3,k4,k5,k6) erreicht werden. Der komplette dritte Entwurf ist
in der Abb.5.53 dargestellt. Für die Abstände der Mittelpunkte der Patches und für
Entwurf 3:
x
y
y1
y2
X
Y
x1
x2
R1
R1 R2
R2
R2 R2
M1M2 M2
y3
y4
y5
y6
Abbildung 5.53: Entwurf 3 der Subarrays
die zweidimensionale Ausdehnung des Subarrays (fm = 32,6GHz) gilt für Entwurf
3 der Subarrays
M1M2 ⇒ x1 = 7,66mm = 0,832λ0
R1R2 ⇒ x2 = 7,66mm = 0,832λ0
M1R1 ⇒ y1 = 5,305mm = 0,577λ0
⇒ y2 = 5,19mm = 0,564λ0
M2R2 ⇒ y3 = 5,205mm = 0,566λ0
⇒ y4 = 5,21mm = 0,566λ0
⇒ y5 = 5,205mm = 0,566λ0
⇒ y6 = 5,21mm = 0,566λ0
Ausdehnung in x-Richtung⇒ X = 19,22mm = 2,089λ0
Ausdehnung in y-Richtung⇒ Y = 13,30mm = 1,445λ0
Dieser Entwurf zeichnet sich durch eine gute Nebenzipfeldämpfung aus. Die gute
Nebenzipfeldämpfung beinhaltet, bezogen auf die Entwürfe 1 und 2, einen geringeren
Gewinn und eine geringere Kreuzpolarisationsunterdrückung.
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5.3.4 Entwurf und Realisierung der Schlitzkopplung
Die entwickelten Subarrays werden nun über eine Schlitzkopplung an das Hohllei-
terspeisenetzwerk angeschlossen. Damit diese Entwicklung mit HFSS durchgeführt
werden kann, werden die Entwürfe der Subarrays oder Teile der Subarrays als zwei-
dimensionale Objekte in HFSS importiert und weiterverarbeitet. Zuerst wird nur
das Mittenarray der Entwürfe 1 und 2 der Subarrays betrachtet (siehe Abb.5.54).
Die Anpassungsschaltungen für die Randarrays werden mit 100Ω-Toren abgeschlos-
Hohlleitertor
Masse
Mikrostreifenleitungs-
Tore
Hohlleiterstufe
Substrat
Begrenzungsbox (Luft)
Mittenarray
Schlitz
Abbildung 5.54: Schlitzkopplung für das Mittenarray der Entwürfe 1 und 2 der Sub-
arrays
sen. Die Begrenzung des Simulationsraumes wird über eine Luftbox durchgeführt.
Der mit dem Spannungsmaximum der H10-Mode ermittelte Wellenwiderstand des
Ka-Band Hohlleiters von 493Ω (fm) soll über eine Hohlleiterstufe an die sehr niedri-
ge Schlitzimpedanz von einigen 10Ω angepasst werden. Diese Hohlleiterstufe wirkt
dann, bei einer vorgeschriebenen Länge, wie ein λH/4-Transformator (fm). Mit dem
Entwurf aus Abb.5.54 können dann verschiedene Schlitzdimensionen und die benö-
tigte Anzahl der Hohlleiterstufen festgelegt werden. Bei der Optimierung der benö-
tigten Hohlleiterstufen und damit der Schlitzkopplung werden dann die vollständigen
Subarrays eingesetzt.
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5.3.4.1 Variationen der Schlitzhöhe und der Schlitzbreite
Bei der Entwicklung der Schlitzkopplung werden verschiedene Schlitzhöhen und
Schlitzbreiten getestet. In der Abb.5.55 ist der Bereich der Schlitzkopplung als
Seiten- und Aufsicht von Abb.5.54 vergrößert dargestellt. Die Schlitzdimensionen
werden so gewählt, dass Sie grundsätzlich kleiner als die Dimensionen des Patches
M1 (wM1 = 4mm und LM1 = 3mm) sind. Damit deckt das Element M1 den Schlitz
vollständig ab. Die Streustrahlung des Schlitzes und folglich eine Störung der Cha-
rakteristik der Subarrays kann vermieden werden. Als mögliche Schlitzdimensionen
(siehe Abb.5.55) werden die folgenden Werte
h · b = 0,5mm · 3mm
= 0,5mm · 3,8mm
= 1mm · 3mm
= 1mm · 3,8mm
= 2mm · 3mm
= 2mm · 3,8mm
gewählt. Nach der Wahl der Schlitzdimensionen werden die Hohlleiterstufen (T und
L in Abb.5.55) so optimiert, dass bei der Mittenfrequenz fm und bei den Grenzfre-
quenzen fo, fu eine möglichst gute Reflexionsdämpfung des Hohlleitertores vorliegt.
In der Tab.5.8 sind die Ergebnisse für die Hohlleiterstufen zusammengefasst. Die bei
der Realisierung entstehenden Fräsradien werden bei den Simulationen mit berück-
sichtigt (siehe Abb.5.55). Aus den Werten der Tab.5.8 kann man ableiten, dass die
h[mm] b[mm] T [mm] L[mm]
0,5 3 0,6 1,62
0,5 3,8 0,9 1,55
1 3 0,6 1,45
1 3,8 0,7 1,28
2 3 0,3 1,05
2 3,8 0,5 1
Tabelle 5.8: Dimensionen der Hohlleiterstufe
Schlitzimpedanz mit zunehmender Höhe h und abnehmender Breite b abnimmt. Ei-
ne Anpassung des Hohlleitertores über einen λH/4-Transformator kann folglich nur
mit einer geringen Tiefe T der Hohlleiterstufe erzielt werden. In der Abb.5.56 ist
der Eingangsreflexionsfaktor des Hohlleitertores für die Anordnungen aus Tab.5.8
dargestellt.
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Aufsicht:
Seitenansicht:
Fräsradien
Hohlleiter
Schlitzbreite b
Schlitzhöhe h
Fräsradien
Schlitz
3,556mm
T
T: Tiefe der Hohlleiterstufe
L: Länge der Hohlleiterstufe
L
Abbildung 5.55: Seiten- und Aufsicht der Schlitzkopplung
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Abbildung 5.56: Betrag des simulierten Reflexionsfaktors (Hohlleiter-Tor) der Schlitz-
kopplung mit einer Stufe
Die relativen Bandbreiten für eine Reflexionsdämpfung besser 10 dB sind (siehe
Abb.5.56)
0,5mm · 3mm⇒∆f = 5,8%
0,5mm · 3,8mm⇒∆f = 8,4%
1mm · 3mm⇒∆f = 6,13%
1mm · 3,8mm⇒∆f = 7,9%
2mm · 3mm⇒∆f = 4,8%
2mm · 3,8mm⇒∆f = 6,4%
Für eine feste Schlitzhöhe h sind die relativen Bandbreiten für b = 3mm immer klei-
ner. Aus diesem Grund wird bei den folgenden Simulationen nur noch die Schlitz-
breite b = 3,8mm betrachtet. Um die relative Bandbreite der Reflexionsdämpfung
besser 10 dB für die verbliebenen Schlitze der Dimensionen
h · b = 0,5mm · 3,8mm
= 1mm · 3,8mm
= 2mm · 3,8mm
auf einen Wert ≥ 10% zu steigern, werden zwei Hohlleiterstufen eingesetzt (siehe
Abb.5.57). Dabei wird die erste Hohlleiterstufe (T1,L1) dafür benutzt, um die si-
mulierte Schlitzimpedanz auf einen rein reellen Wert bei fm zu bringen. Mit der
zweiten Stufe (T2,L2) wird eine Impedanz-Transformation durchgeführt, mit der ei-
ne relative Bandbreite der Reflexionsdämpfung besser 10 dB von ≥ 10% erreicht
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3,556 mm
T1
T2
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Schlitz
Abbildung 5.57: Seitenansicht der Schlitzkopplung mit 2 Hohlleiterstufen
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Abbildung 5.58: Betrag des simulierten Reflexionsfaktors (Hohlleiter-Tor) der Schlitz-
kopplung mit zwei Stufen
werden soll. Die besten Ergebnisse bezüglich der Reflexionsdämpfung werden mit
den Dimensionen aus Tab.5.9 erzielt. Wie aus Abb.5.58 ersichtlich, kann für alle
Schlitzdimensionen eine relative Bandbreite ∆f ≥ 10% erreicht werden. Die Di-
mensionen der doppelten Hohlleiterstufen werden im folgenden bei der Optimierung
der Schlitzkopplung für die drei Entwürfe der Subarrays benutzt. Da bei der Rea-
lisierung der Schlitz direkt an dem Ende der zweiten Hohlleiterstufe angebracht
werden müsste, besteht die Gefahr, dass Kleberreste in den Hohlleiter unterhalb
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h[mm] b[mm] T1[mm] L1[mm] T2[mm] L2[mm]
0,5 3,8 2,5 2,41 0,5 1,4
1 3,8 2,5 2,53 0,4 1
2 3,8 2,5 2,46 0,2 0,94
Tabelle 5.9: Dimensionen der doppelten Hohlleiterstufen
des Schlitzes eindringen könnten. Dies hätte mit Sicherheit eine Veränderung des
Eingangsreflexionsfaktor zur Folge. Um dies zu vermeiden sind Versuche mit ei-
ner Verlängerung um λH/2 (fm) der zweiten Hohlleiterstufe durchgeführt worden
(siehe Abb.5.59). Mit dieser Verlängerung ist es möglich, zumindest für die Mit-
Substrat
3,556mm
T1
T2
L1
L2
λH/2
Schlitz
Luftbox
Abbildung 5.59: Seitenansicht der Schlitzkopplung mit 2 Hohlleiterstufen und λH/2-
Verlängerung
tenfrequenz fm, den Kurzschluss am Ende des Hohlleiters in einem ausreichenden
Abstand zu dem Schlitz anzubringen. Eine Beeinflussung durch Kleberreste wäre
folglich nicht mehr relevant. In der Abb.5.60 ist ein Vergleich der Reflexionsfaktoren
mit und ohne Verlängerung dargestellt. Man kann erkennen, dass die Verlängerung
die relative Bandbreite extrem reduziert. Aufgrund der sehr geringen Viskosität des
benutzten Klebers Elecolit und den damit verbundenen geringen Fehlereinflüssen bei
der Realisierung wird auf weitere Tests mit einer Hohlleiterverlängerung verzichtet.
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Abbildung 5.60: Betrag des simulierten Reflexionsfaktors (Hohlleiter-Tor) mit und ohne
Verlängerung
5.3.4.2 Optimierung und Auswahl der Schlitzkopplung
Die Optimierung der Schlitzkopplung wird mit den vollständigen Entwürfen der
Subarrays durchgeführt. Neben den drei unterschiedlichen Schlitzdimensionen kann
auch die Orientierung des Subarrays bezüglich des speisenden Hohlleiters in zwei
Variationen gewählt werden (siehe Abb.5.61). Für jeden Entwurf der Subarrays wer-
den also sechs verschiedene Varianten der Schlitzkopplung simulativ getestet. In der
Abbildung 5.61: Orientierung des Subarrays
Tab.5.10 sind die unterschiedlichen Varianten der Schlitzkopplung aufgelistet. Da-
bei bezeichnen die Kennungen p und m die Orientierung der Subarrays, wobei p
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für das linke Bild aus Abb.5.61 und m für das rechte Bild aus Abb.5.61 steht.
Schlitzkopplung Schlitzhöhe h[mm] Schlitzbreite b[mm]
Variante 1 0,5 3,8 p
Variante 2 1 3,8 p
Variante 3 2 3,8 p
Variante 4 0,5 3,8 m
Variante 5 1 3,8 m
Variante 6 2 3,8 m
Tabelle 5.10: Varianten der Schlitzkopplung
Bei der Optimierung werden für jede Variante der Schlitzkopplung die Dimensionen
der doppelten Hohlleiterstufen solange variiert, bis eine Reflexionsdämpfung besser
10 dB (Hohlleiter-Tor) für eine möglichst hohe relative Bandbreite vorliegt. Diese
Optimierungsvorgänge müssen für alle Entwürfe der Subarrays durchgeführt wer-
den. In der Tab.5.11 sind als Beispiel die Dimensionen der optimierten doppelten
Hohlleiterstufen für die 6 unterschiedlichen Varianten der Schlitzkopplung des ersten
Entwurfes der Subarrays aufgelistet. In der Abb.5.62 sind die Reflexionsfaktoren
Schlitzkopplung T1[mm] L1[mm] T2[mm] L2[mm]
Variante 1 2,5 2,41 0,5 1,3
Variante 2 2,5 2,53 0,4 1,1
Variante 3 2,5 2,46 0,2 0,9
Variante 4 2,5 2,41 0,5 1,3
Variante 5 2,5 2,53 0,4 1,1
Variante 6 2,5 2,46 0,25 0,97
Tabelle 5.11: Dimensionen der optimierten doppelten Hohlleiterstufen für die verschie-
denen Varianten der Schlitzkopplung des ersten Entwurfes der Subarrays
der unterschiedlichen Varianten der Schlitzkopplung dargestellt. Anhand der guten
Ergebnisse wird deutlich, dass eine Auswahl der Variante der Schlitzkopplung allein
über den Eingangsreflexionsfaktor nicht möglich ist. In der Abb.5.63 sind die Charak-
teristiken des ersten Entwurfes der Subarrays in der H-Ebene bei der Mittenfrequenz
fm = 32,6GHz für zwei Varianten der Schlitzkopplung dargestellt. Die Ergebnisse
zeigen, dass je nach Wahl der Variante der Schlitzkopplung deutliche Unterschiede
bezüglich des Gewinns und der Kreuzpolarisationsunterdrückung auftreten können
(siehe Abb.5.63). Dabei werden diese Unterschiede hauptsächlich durch die verschie-
denen Schlitzdimensionen erzeugt. Der Einfluss der unterschiedlichen Orientierung
der Subarrays ist nur gering. Die Auswahl der Variante der Schlitzkopplung wird
folglich über die simulierten Charakteristiken der Subarrays durchgeführt.
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Abbildung 5.62: Betrag der simulierten Reflexionsfaktoren der verschiedenen Varianten
der Schlitzkopplung des ersten Entwurfes der Subarrays
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Abbildung 5.63: Simulierte Charakteristiken des ersten Entwurfes der Subarrays für
zwei Varianten der Schlitzkopplung normiert auf den Gewinn (H-Ebene)
Die besten Ergebnisse bezüglich Gewinn, Kreuzpolarisationsunterdrückung, Neben-
zipfeldämpfung und Reflexionsdämpfung für alle Entwürfe der Subarrays wurden
mit den Varianten der Schlitzkopplung aus Tab.5.12 erzielt. Für den dritten Ent-
wurf der Subarrays konnte keine relative Bandbreite der Reflexionsdämpfung besser
10 dB von ≥ 10% erreicht werden (siehe Abb.5.64). Aus den Abb.5.65 und 5.66
wird deutlich, dass der dritte Entwurf auch Nachteile bezüglich des Gewinns und
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Subarray Schlitzkopplung T1[mm] L1[mm] T2[mm] L2[mm]
Entwurf 1 Variante 2 2,5 2,53 0,4 1,1
Entwurf 2 Variante 2 2,5 2,53 0,4 1
Entwurf 3 Variante 2 2,5 2,67 0,43 1,45
Tabelle 5.12: Dimensionen der optimierten Varianten der Schlitzkopplung für die ver-
schiedenen Entwürfe der Subarrays
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Abbildung 5.64: Betrag der simulierten Reflexionsfaktoren der Subarrays
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Abbildung 5.65: Simulierte Charakteristiken der Subarrays normiert auf den Gewinn
(H-Ebene)
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Abbildung 5.66: Simulierte Charakteristiken der Subarrays normiert auf den Gewinn
(E-Ebene)
der Unterdrückung der kreuzpolaren Komponente aufweist. Für die Verifikation der
Simulationsergebnisse werden trotzdem alle Entwürfe der Subarrays realisiert und
vermessen.
5.3.5 Aufbau und Realisierung der Subarrays
Die Entwürfe der Subarrays werden über einen photolithographischen Prozess herge-
stellt. Dabei wird der Schlitz auf der Rückseite der Antennenstruktur unterhalb von
dem PatchM1 freigeätzt. Das Subarray muss anschließend so auf dem Speisehohllei-
ter positioniert werden, das der Schlitz exakt am Ende der doppelten Hohlleiterstufe
liegt. Der benötigte Hohlleiter wird aus einem Block Aluminium herausgefräst (siehe
Abb.5.67). Um die Subarrays auf der Rückseite des Blockes aus Aluminium zu spei-
sen, wird für die drei Entwürfe der Subarrays ein 90◦-Hohlleiter-Knick eingeführt.
Die Verbindung der einzelnen Strukturen erfolgt durch den Leitkleber Elecolit.
5.3.5.1 Optimierung des 90◦-Knicks in Hohlleitertechnik
Für die Optimierung des 90◦-Knicks werden parametrische Simulationen für die
Parameter b und c aus der Abb.5.68 durchgeführt. Die bei der Realisierung entste-
henden Fräsradien werden bei den Simulationen mit berücksichtigt. Die Optimie-
rungsziele sind eine hohe Reflexionsdämpfung der angeschlossenen Hohlleitertore
und möglichst geringe Transmissionsverluste. Die besten Ergebnisse wurden mit
den Parametern
b = 1,8mm (5.41)
c = 1,8mm (5.42)
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90°- Knick
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Abbildung 5.67: Entwurf des Speisehohlleiters der Subarrays
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Abbildung 5.68: Optimierungslayout für den 90◦-Knick in Hohlleitertechnik
erzielt. In den Abb.5.69 und 5.70 sind einige Ergebnisse für verschiedene Werte von
b und c dargestellt.
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Abbildung 5.69: Betrag der simulierten Reflexionsfaktoren des 90◦-Knicks bei verschie-
denen Parametern b und c
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Abbildung 5.70: Betrag der simulierten Transmissionsfaktoren des 90◦-Knicks bei ver-
schiedenen Parametern b und c
5.3.5.2 Realisierung und Messergebnisse der Subarrays
Die einzelnen Hohlleiter für die jeweiligen Subarrays werden aufgrund der benötig-
ten Durchführung zur Rückseite in zwei Teilen gefertigt. In Abb.5.71 ist als Beispiel
der Hohlleiter des dritten Entwurfes der Subarrays dargestellt. Die Dicke des Trä-
gers aus Aluminium beträgt 2cm. In der Abb.5.72 sind die Realisierungen der drei
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Abbildung 5.71: Speisehohlleiter des dritten Subarray Entwurfes
Subarrays dargestellt.
Abbildung 5.72: Realisierte Subarrays
In den Abb.5.73, 5.74 und 5.75 sind die Messergebnisse verglichen mit den Simula-
tionsergebnissen dargestellt. Bei den Charakteristiken in der E- und H-Ebene wird
dabei die Mittenfrequenz fm = 32,6GHz betrachtet. Wie die Abbildungen zeigen,
ist mit Ausnahme der kreuzpolaren Komponenten der Charakteristiken eine gute
Übereinstimmung zwischen den gemessenen und simulierten Kurven vorhanden.
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Abbildung 5.73: Gemessene und simulierte Beträge der Reflexionsfaktoren der Sub-
arrays
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Abbildung 5.74: Gemessene und simulierte Charakteristiken in der E-Ebene der Sub-
arrays normiert auf den Gewinn
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Abbildung 5.75: Gemessene und simulierte Charakteristiken in der H-Ebene der Sub-
arrays normiert auf den Gewinn
5.3.5.3 Vergleich und Auswahl der Subarrays
Bei einem Vergleich der einzelnen Subarrays wird deutlich, das der dritte Entwurf der
Subarrays den Anforderungen nicht entspricht. Der gemessene Gewinn von 10,9 dBi
reicht für ein 8 x 8 Array nicht aus, um einen Gewinn über 30 dBi zu erzielen. Eine
relative Bandbreite der Reflexionsdämpfung besser 10 dB von ∆f = 9,9% und eine
Unterdrückung der kreuzpolaren Komponente von 22,6 dB (siehe Abb.5.73, 5.75)
sind ebenfalls nicht ausreichend. Die Entwürfe 1 und 2 der Subarrays sind dage-
gen von der Leistungsfähigkeit fast identisch. Aufgrund des höchsten Gewinns von
15,5 dBi wird der zweite Entwurf der Subarrays gewählt, um die 8 x 8 und die 4
x 8 Arrays zu bilden. In den Abb.5.76 und 5.77 sind noch einmal die Ergebnisse
für die Charakteristiken des zweiten Entwurfes bei der Mitten- und den Grenzfre-
quenzen (fu = 30,97GHz und fo = 34,23GHz) dargestellt. Für diesen Entwurf der
Subarrays konnten die folgenden Werte erreicht werden
• Gewinn: 13,3 dB (fu) bis 15,5 dB (fm)
• Nebenzipfeldämpfung: 5 dB (fo in der E-Ebene) bis 16,8 dB (fu in der H-Ebene)
• Kreuzpolarisationsunterdrückung: 30 dB
• ∆f(|S11| < 10 dB): ≥ 10%
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Abbildung 5.76: Gemessene Charakteristiken in der E-Ebene des zweiten Entwurfs der
Subarrays normiert auf den Gewinn
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Abbildung 5.77: Gemessene Charakteristiken in der H-Ebene des zweiten Entwurfs der
Subarrays normiert auf den Gewinn
5.3.5.4 Abschätzung des Fehlers durch Vernachlässigung der Schlitzimpe-
danz
Für die Abschätzung des Fehlers wird die Feldkomponente Ey in der Antennenebe-
ne bei der Mitten- (fm) und den Grenzfrequenzen (fu,fo) betrachtet. Auf der linken
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Seite der Abb.5.78 ist die Aufsicht auf das ausgewählte Subarray dargestellt. Die
Patches des Subarrays werden mit den Ziffern 1− 9 eingeteilt. Der Schlitz und der
speisende Hohlleiter sind mit dargestellt. Auf der rechten Seite der Abb.5.78 ist der
Betrag der Feldkomponente Ey, im vorliegenden Fall die kopolare Komponente, in
der Antennenebene bei fm dargestellt. Aus der Abb.5.78 kann man ablesen, dass
die Amplituden von |Ey| für die Patches 4 und 6 am größten sind. Die Amplituden
von |Ey| der Patches 2 und 8 sind ebenfalls größer als die Amplitude des zentralen
Patches 5. Daraus kann man ableiten, dass das Element 5 zu viel Leistung an die
Elemente 2, 4, 6 und 8 weiterleitet. Die Amplituden von |Ey| der Eckelemente 1, 3,
7 und 9 sind kleiner als die Amplituden der speisenden Elemente 4 und 6. In diesem
Fall ist die geringere Amplitude erwartet worden, weil nach Kap.5.3.1 eine gleich-
förmige Anregung der Randelemente nicht möglich war. Außerdem treten sehr hohe
Amplituden von |Ey| an den kleinsten Abständen zwischen den U-Leitungen auf
(siehe Abb.5.78). Die Phase der Feldkomponente Ey variiert zwischen den Patches
bei fm nur gering und wird nicht dargestellt. In den Abb.5.79 und 5.80 werden nun
1 2 3
4
5
6
7 8 9
Hohl-
leiter
Schlitz
Abbildung 5.78: Aufsicht auf das gewählte Subarray und Betrag der Feldkomponente
Ey in der Antennenebene bei fm
der Betrag und die Phase der Feldkomponente Ey in der Antennenebene bei den
Grenzfrequenzen fu und fo betrachtet. Dabei wird die Darstellung der Feldkompo-
nente in den Abb.5.79 und 5.80 auf die mittleren Kanten der Patches beschränkt.
Nach Abb.5.79 variiert die Amplitude von |Ey| auch bei den Grenzfrequenzen. Da-
bei besitzen die Patches 4 und 6 immer die größte Amplitude von |Ey|. Ansonsten
sind die Verhältnisse der Amplituden ähnlich wie bei der Mittenfrequenz fm. In der
Abb.5.80 sind die Phasen der Feldkomponente Ey bei den Grenzfrequenzen darge-
stellt. Es wird deutlich, dass zwischen den Patches unterschiedliche Phasen von Ey
auftreten. Da aber die U- und die Zuleitungen für die Mittenfrequenz entwickelt
und optimiert wurden, waren Phasenfehler im voraus zu erwarten. Durch die feh-
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Abbildung 5.79: Betrag der Feldkomponente Ey in der Antennenebene bei fu und fo
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Abbildung 5.80: Phase der Feldkomponente Ey in der Antennenebene bei fu und fo
lerhafte Anregung des Subarrays (Betrag und Phase) sind die hohen Nebenzipfel
des Subarrays, die hauptsächlich bei den Grenzfrequenzen auftreten, zu erklären. In
der Abb.5.81 wird ein korrigierter Entwurf für die Ermittlung der Kantenimpedan-
zen des mittleren Elementes des Mittenarrays dargestellt. Dieser Entwurf beinhaltet
den Schlitz und den gekoppelten Hohlleiter. Für die Ermittlung der Kantenimpedan-
zen werden kurze Leitungen an das mittlere Patch des Mittenarrays angeschlossen.
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Hohlleiter
Tor Tor1 Tor 2
Schlitz
Abbildung 5.81: Entwurf (Aufsicht) für die Ermittlung der Kantenimpedanzen des
Mittenarrays
Die Tore 1 und 2 werden nun mit einer Spannung gleicher Amplitude und einem
Phasenversatz von 180◦ angeregt. Das Hohlleitertor wird mit der Wellenimpedanz
des Hohlleiters reflexionsfrei abgeschlossen. Nach der Simulation kann man mit den
ermittelten Strömen an den Toren 1 und 2 auf die vorhandenen Kantenimpedan-
zen schließen. Dieser Vorgang muss für jede mögliche Schlitzdimension wiederholt
werden.
5.4 Aufbau eines 8 x 8 Arrays mit linearer Polarisation
Wie in Kap.5.1 beschrieben, werden mit dem ausgewählten Subarray zwei lineare
Gruppen für die E- und H-Ebene gebildet. Für die Modellierung der linearen Grup-
pen wird nur die Mittenfrequenz fm betrachtet. Die gemessenen Charakteristiken
in der E- und H-Ebene des Subarrays dienten dabei als Elementfaktor FE. Nach
der Festlegung der Abstände der Subarrays d1− d8 und den Anregungskoeffizienten
a1 − a4 und b1 − b4 kann der Gruppenfaktor FA der linearen Gruppen mit
FAx =
∣∣∣∣∣2 ·
i=4∑
i=1
bi · cos
(
1
2
k d(i+4) sin ϑ
)∣∣∣∣∣ (5.43)
in der H-Ebene und
FAy =
∣∣∣∣∣2 ·
i=4∑
i=1
ai · cos
(
1
2
k di sinϑ
)∣∣∣∣∣ (5.44)
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in der E-Ebene bestimmt werden (siehe Abb.5.2). Die gesamte Abstrahlung der
linearen Gruppen wird mit dem Elementfaktor fE in [dB] und einer Summation der
Gruppen- und Elementfaktoren mit
fgesamt = fE + fA (5.45)
mit
fA = 10 · log10
(
F 2A
FA,max
)
(5.46)
berechnet.
5.4.1 Festlegung der Positionen der Subarrays
Die möglichen Abstände der Subarrays untereinander werden durch die endliche
Ausdehnung der Subarrays begrenzt. Für die Ausdehnung des Subarrays, bezogen
auf die Mittenfrequenz fm, gilt
E-Ebene : 1,62λ0 H-Ebene : 2λ0
Um Verkopplungen zwischen den Subarrays zu vermeiden, wird ein minimaler Ab-
stand von 0,2 λ0 zwischen den gegenüber liegenden Kanten von zwei Randelementen
verschiedener Subarrays festgelegt. Damit ergeben sich minimale Abstände zwischen
den Mittelpunkten der Subarrays von
dmin,E−Ebene = 1,82λ0 und dmin,H−Ebene = 2,2λ0
Die Charakteristik des ausgewählten Subarrays besitzt in der E-Ebene für ϑ > 0◦
(siehe Abb.5.76) keine ausgeprägte Nullstelle. Bei einer Wahl des Abstandes zwi-
schen den Subarrays in der E-Ebene von d = 1,8− 2,3 λ0 erzeugen die grating lobes
folglich für ϑ > 0◦ annähernd einen gleich hohen Nebenzipfel. Da sich außerdem
in der E-Ebene des Arrays die Schlitzkopplung mit den doppelten Hohlleiterstufen
und der letzte Leistungsteiler mit einer geforderten Phasendifferenz von 180◦ be-
züglich der Transmissionsphasen befindet, wird der minimale Abstand zwischen den
Subarrays in der E-Ebene auf
dmin,E−Ebene = 2,3λ0
gesetzt. Mit diesen neuen minimalen Abstand ist es möglich, die Dimensionen der
Schlitzkopplung aus Tab.5.12 ohne Änderungen zu übernehmen. Abgesehen von den
minimalen Werten sind die Abstände frei wählbar. In der Abb.5.82 sind die Charak-
teristiken von zwei modellierten linearen Gruppen mit unterschiedlichen konstanten
Abständen und gleichförmiger Anregung für die H-Ebene dargestellt. Es wird deut-
lich, dass bei zunehmenden Abständen die „grating lobes” des Gruppenfaktors näher
zur Hauptkeule liegen, so dass Sie am Ende die schlechteste Nebenzipfeldämpfung
verursachen. Aus diesem Grund sind eher möglichst kleine Abstände zu wählen.
Außerdem wurden noch verschiedene Tests mit unterschiedlichen Abständen durch-
geführt, die allerdings zu keinem besseren Ergebnis führten. Für die Entwicklung
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Abbildung 5.82: Berechnete Charakteristiken von zwei linearen Gruppen (H-Ebene)
mit unterschiedlichen konstanten Abständen
des Arrays werden folglich die minimalen Abstände gewählt. Nach Abb.5.2 folgt für
die Abstände (bezogen auf fm)
d1 = 2,3 λ0 d2 = 6,9 λ0 d3 = 11,5 λ0
d4 = 16,1 λ0 d5 = 2,2 λ0 d6 = 6,6 λ0
d7 = 11 λ0 d8 = 15,4 λ0
Mit den Abständen sind auch die Positionen der Subarrays und der Schlitze auf der
Rückseite des Antennenlayers eindeutig festgelegt. Für die Ausdehnung des Arrays
dx
dy
Abbildung 5.83: Layout des 8 x 8 Arrays
(siehe Abb.5.83) gilt dx = 160,06mm und dy = 162,88mm.
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5.4.2 Auswahl der Belegungsfunktion
Nach der Festlegung der Abstände sind die folgenden Belegungsfunktionen für die
modellierten linearen Gruppen (E- und H-Ebene) getestet worden [23].
1. Aufgesetzter Kosinus mit a4 = b4 = 0,4 als Endwert
2. Aufgesetzter Kosinus mit a4 = b4 = 0,5 als Endwert
3. Bionominal Verteilung
4. Dolph-Tschebyscheff Verteilung mit geforderter Nebenzipfeldämpfung von
20 dB
5. Dolph-Tschebyscheff Verteilung mit geforderter Nebenzipfeldämpfung von
26 dB
Für die auf a1 und b1 normierten zugehörigen Koeffizienten gilt
1. a1 = b1 = 1 ; a2 = b2 = 0,9252 ; a3 = b3 = 0,712 ; a4 = b4 = 0,4067
2. a1 = b1 = 1 ; a2 = b2 = 0,9397 ; a3 = b3 = 0,766 ; a4 = b4 = 0,5
3. a1 = b1 = 1 ; a2 = b2 = 0,6 ; a3 = b3 = 0,2 ; a4 = b4 = 0,029
4. a1 = b1 = 1 ; a2 = b2 = 0,8751 ; a3 = b3 = 0,6603 ; a4 = b4 = 0,5799
5. a1 = b1 = 1 ; a2 = b2 = 0,836 ; a3 = b3 = 0,57 ; a4 = b4 = 0,3491
Aufgrund der sehr großen Koeffizienten Unterschiede bei der Bionominal Verteilung
und der daraus resultierenden schwierigen Realisierung der benötigten Leistungs-
teiler, sowie dem reduzierten Gewinn auf Kosten der Nebenzipfeldämpfung, wird
diese Anregung nicht weiter betrachtet. Die besten Ergebnisse bezüglich Gewinn
und Nebenzipfeldämpfung konnten mit den Belegungsfunktionen
1. E-Ebene ⇒ Dolph-Tschebyscheff Verteilung mit geforderter Nebenzipfeldäm-
pfung von 20 dB
2. H-Ebene ⇒ Aufgesetzter Kosinus mit a4 = b4 = 0,5 als Endwert
erzielt werden. Wie in Abb.5.84 gezeigt, besitzen die ersten Nebenzipfel direkt an der
Hauptkeule (ϑ = 0◦) eine Dämpfung von ca. 20 dB. Außerdem wird deutlich, dass
die geforderte Nebenzipfeldämpfung von 20dB für die gesamte Charakteristik nicht
erreicht werden kann. Die durch die „grating lobes” des Arrays erzeugten Nebenzipfel
besitzen meistens eine Dämpfung schlechter als 20 dB. Da aber bei Richtfunkanwen-
dungen die Antennen i.d.R. exakt auf die Hauptkeule ausgerichtet werden, ist der
Einfluß dieser Nebenzipfel nicht so relevant.
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Abbildung 5.84: Berechnete Charakteristiken von zwei linearen Gruppen (E- und H-
Ebene) mit unterschiedlichen Anregungsfunktionen
5.4.3 Entwicklung des benötigten Zuleitungsnetzwerkes
Nach Abb.5.3 sind nun alle Anregungskoeffizienten ermittelbar. Für die Ermittlung
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Abbildung 5.85: Aufsicht auf das Hohlleiterspeisenetzwerk für das 8 x 8 Array
der benötigten Leistungsteiler werden die Anregungskoeffizienten quadriert (Leis-
tungskoeffizienten). In der Abb.5.85 ist das resultierende Hohlleiterspeisenetzwerk
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mit den Leistungskoeffizienten und den benötigten Leistungsteilern dargestellt. Die
nicht eingezeichneten Koeffizienten und Leistungsteiler können über eine Spiegelung
an der x- und y-Achse ermittelt werden. Bei den mit einem ∗ gekennzeichneten Leis-
tungsteilern ist eine Kompensation der Transmissionsphasen mit einer Verbreiterung
des Hohlleiters aus Platzgründen nicht möglich. Hier werden die benötigten Trans-
missionsphasen der Leistungsteiler durch Zuleitungslängenvariationen erzeugt. Die
Optimierung wird mittels Simulationen durchgeführt. Damit ist die Entwicklung des
8 x 8 Arrays abgeschlossen.
5.5 Aufbau eines 4 x 8 und eines 8 x 4 Arrays mit orthogonaler
linearer Polarisation
Bei diesen Arrays werden die ermittelten Positionen bzw. Abstände der Subarrays
des 8 x 8 Array übernommen. In der Abb.5.86 ist das resultierende Layout darge-
stellt. Für die Ausdehnung der Arrays (siehe Abb.5.86) gilt dx = 161,48mm und
Antennenlayer Schlitzlayer
dx
dy
Abbildung 5.86: Layout des 4 x 8 und des 8 x 4 Arrays
dy = 162,88mm.
5.5.1 Auswahl der Belegungsfunktion
Die Belegungsfunktionen des 4 x 8 Arrays in der E-Ebene und des 8 x 4 Arrays in der
H-Ebene (jeweils 8 Subarrays) werden ebenfalls von dem 8 x 8 Array übernommen.
Bei den 4 Subarrays in der E- bzw. H-Ebene werden die Anregungskoeffizienten zu
a1 = b1 = 1 (5.47)
a2 = b2 = 0,866 (5.48)
gewählt. Die Ergebnisse der modellierten linearen Gruppen sind in den Abb.5.87,
5.88 dargestellt. Aufgrund der reduzierten Anzahl von Subarrays des 4 x 8 Arrays
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Abbildung 5.87: Berechnete Charakteristiken von zwei linearen Gruppen (H- und E-
Ebene) für das 4 x 8 Array
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Abbildung 5.88: Berechnete Charakteristiken von zwei linearen Gruppen (H- und E-
Ebene) für das 8 x 4 Array
in der H-Ebene (Abb.5.87) und des 8 x 4 Arrays in der E-Ebene (Abb.5.88) wird die
Amplitude von fges in Hauptstrahlrichtung (ϑ = 0◦) und die Nebenzipfeldämpfung
reduziert. Der Einfluss der „grating lobes” ist ebenfalls unverändert vorhanden.
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5.5.2 Entwicklung des benötigten Zuleitungsnetzwerkes
Nach Festlegung aller Anregungskoeffizienten können die resultierenden Zuleitungs-
netzwerke mit den zugehörigen Leistungskoeffizienten und Leistungsteilern entwor-
fen werden (siehe Abb.5.89) Die noch fehlenden Leistungskoeffizienten und Leis-
ohne Doppelstufe Durchgang auf die Rückseite
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Abbildung 5.89: Aufsicht auf die Zuleitungsnetzwerke für das 4 x 8 und das 8 x 4
Array
tungsteiler in Abb.5.89 können durch Spiegelung an den Achsen x1,2 und y1,2 ermit-
telt werden. Bei den mit einem ∗ gekennzeichneten Leistungsteilern gilt das gleiche
wie bei dem 8 x 8 Array. Die in der Abbildung dargestellten 90◦-Knicke in der Hohl-
leiterebene werden mit parametrischen Simulationen für a und b so optimiert, dass
der Eingangsreflexionsfaktor und die Transmissionsverluste möglichst gering sind.
Die besten Ergebnisse werden mit den Parametern a = b = 2,6mm erzielt. Die bei
der Realisierung auftretenden Fräsradien sind bei dem Design mit berücksichtigt.
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Die in Abb.5.89 eingezeichnete Länge L wird für den Abgleich der Transmissions-
phasen der Hohlleiternetzwerke benutzt. Dabei werden die Transmissionsphasen bis
zum zweiten Leistungsteiler des 4 x 8 und des 8 x 4 Arrays betrachtet. Mit die-
sen System kann eine maximale Abweichung von den Transmissionsphasen bei den
Grenzfrequenzen von ±20◦ erreicht werden. Um die Funktionalität der Antennen
auch ohne integrierten Schaltungslayer testen zu können, wird für beide Antennen
noch eine zusätzliche Version für eine reine Hohlleiterspeisung angefertigt. Die bei
den 4 x 8 und 8 x 4 Array resultierenden Änderungen sind in Abb.5.90 dargestellt.
Aufgrund des nicht benötigten Phasenabgleichs der Hohlleiternetzwerke kann auf
Durchführung auf die Rückseite
Durchführung auf die Rückseite
ohne Doppelstufe
Abbildung 5.90: Aufsicht auf die Zuleitungsnetzwerke für das 4 x 8 und das 8 x 4
Array bei Hohlleiterspeisung
einige 90◦-Knicke verzichtet werden (Abb.5.90).
5.6 Realisierung der Arrays
Aufgrund der Komplexität der Hohlleiterstrukturen werden Sie mit einer CNC-
Fräsmaschine gefertigt. Die Durchführung auf die Rückseite des Blockes aus Alumi-
nium wird dann prinzipiell wie bei den Subarrays durchgeführt. In der Abb.5.91 sind
die Hohlleiternetzwerke dargestellt. Nach der Fertigung der Hohlleiter wird neben
den Strukturen der Leitkleber Elecolit aufgetragen und die geätzten Antennenlayer
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Für Hohlleiterspeisung
Für Kombination mit Schaltungslayer
Vergrößerung
Abbildung 5.91: Realisierung der Hohlleiternetzwerke
aufgeklebt. Für eine optimale Ausrichtung der Antennenlayer werden Fixierungs-
punkte in Form von Stiften benutzt (siehe Bohrlöcher in Abb.5.83, 5.85, 5.86, 5.89,
5.90). Der Klebevorgang wird mit einer Druckplatte unterstützt. In den Abb.5.92
und 5.93 sind die realisierten Antennen dargestellt. Damit ist die Entwicklung der
Antennen abgeschlossen.
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Abbildung 5.92: Realisiertes 8 x 8 Array
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Abbildung 5.93: Realisierte 4 x 8 bzw. 8 x 4 Arrays
KAPITEL 6
Messungen der Hochgewinnantennen mit
Hohlleiterspeisung
Die Messungen der Hochgewinnantennen werden in der Messkammer des Instituts
durchgeführt. Die Hohlleitereingänge werden mit Wellentypwandler an die vorhande-
nen Messsysteme angeschlossen. Halterungen auf der Rückseite der Antennen (siehe
Abb.5.92) ermöglichen eine exakte Positionierung der Antennen bei den Messungen.
Bei den Messungen der 4 x 8 Arrays wird der nicht benutzte Hohlleitereingang mit
einem Wellensumpf reflexionsfrei abgeschlossen. Für die Messungen werden die 4 x
8 Arrays in Array 1 und Array 2 eingeteilt.
6.1 Messungen am 8 x 8 Array
In den Abb.6.1-6.6 sind die Messergebnisse des 8 x 8 Arrays mit Hohlleiterspeisung
dargestellt.
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Abbildung 6.1: Gemessene Gewinne (E-Ebene) des 8 x 8 Arrays bei der Mittenfrequenz
fm und den Grenzfrequenzen (fu = 30,97GHz ; fo = 34,23GHz)
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Abbildung 6.2: Gemessene Gewinne (H-Ebene) des 8 x 8 Arrays bei der Mittenfrequenz
fm und den Grenzfrequenzen (fu = 30,97GHz ; fo = 34,23GHz)
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Abbildung 6.3: Betrag des gemessenen Reflexionsfaktors des 8 x 8 Arrays
In der Abb.6.6 wird die gesamte Charakteristik des 8 x 8 Arrays mit
|Cges| = |C2ϑ + C2ϕ| (6.1)
dargestellt. Die Reflexionsdämpfung des 8 x 8 Arrays ist für eine relative Bandbrei-
te von annähernd 10% besser 10 dB. Der Gewinn und die Kreuzpolarisationsun-
terdrückung sind für alle Frequenzen ≥ 30 dB. Der Gewinn bei der Mittenfrequenz
fm = 32,6GHz beträgt 31,35 dB. Die Nebenzipfeldämpfung ist in der E-Ebene
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Abbildung 6.4: 3-D-Darstellung der Cϑ-Komponente des 8 x 8 Arrays bei fm normiert
auf den Gewinn
Abbildung 6.5: 3-D-Darstellung der Cϕ-Komponente des 8 x 8 Arrays bei fm normiert
auf den Gewinn
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Abbildung 6.6: 3-D-Darstellung der Charakteristik des 8 x 8 Arrays bei fm normiert
auf den Gewinn
besser 13,55 dB (fu bei ϑ = ±62◦) und in der H-Ebene besser 13,7 dB (fo bei
ϑ = ±28◦). Die Nebenzipfeldämpfung ergibt sich aus den „grating lobes” des Arrays
und der Charakteristik des Subarrays und konnte trotz der Belegungsfunktionen der
vorhandenen Arrays nicht erhöht werden. Da die Positionen der höchsten Neben-
zipfel aber weit außerhalb der Hauptkeule liegen (ϑ = ±28◦ und ±62◦), sind sie
für Richtfunkanwendungen, wo immer eine exakte Ausrichtung auf die Hauptkeule
gefordert wird, nicht sehr relevant. Bis auf die Nebenzipfeldämpfung konnten alle
geforderten Spezifikationen der Hochgewinnantenne eingehalten werden.
6.2 Messungen an den beiden 4 x 8 Arrays
In den Abb.6.8, 6.9 und 6.7 werden die Messergebnisse der beiden 4 x 8 Arrays
mit Hohlleiterspeisung dargestellt. Dabei besitzt das Array 1 vier Subarrays in der
E-Ebene und das Array 2 vier Subarrays in der H-Ebene. Die Reflexionsdämpfung
der 4 x 8 Arrays ist für eine relative Bandbreite von annähernd 10% besser 10 dB.
Die Kreuzpolarisationsunterdrückung ist für beide Arrays ≥ 30 dB. Der Gewinn bei
der Mittenfrequenz fm beträgt für das erste Array 28,9 dB und für das zweite Array
28,8 dB. Die Nebenzipfeldämpfungen sind für Array 1 in der E-Ebene besser 14,3 dB
(ϑ = 16◦) und in der H-Ebene besser 16 dB (ϑ = −5◦) und für Array 2 in der E-
Ebene besser 15,3 dB (ϑ = 59◦) und in der H-Ebene besser 14,7 dB (ϑ = ±8◦).
Durch die Reduzierung der Anzahl der Subarrays liegen die höchsten Nebenzipfel in
der Nähe der Hauptkeule. Unsymmetrien in der Abstrahlung (Abb.6.8, 6.9) können
durch die passive Kopplung des nicht aktiven Arrays erzeugt werden.
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Abbildung 6.7: Betrag der gemessenen Reflexionsfaktoren der 4 x 8 Arrays
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Abbildung 6.8: Gemessene Antennengewinne in der E-Ebene der 4 x 8 Arrays bei fm
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Abbildung 6.9: Gemessene Antennengewinne in der H-Ebene der 4 x 8 Arrays bei fm
KAPITEL 7
Entwicklung und Realisierung der Schaltungslayer
Die Rückseite der Antenne bietet sich an, zusätzliche Schaltungen aufzunehmen,
die üblicherweise in „Antennennähe” anzuordnen sind. Untersucht werden ein S/E-
Umschalter für das 8 x 8 Array sowie eine polarisationsumschaltbare Richtantenne
mit integriertem Schalternetzwerk. Die Schaltungen werden mit Mikrostreifenleitun-
gen und SMD-Bauteilen auf einem zusätzlichen Substrat realisiert. Als Substrat für
die Schaltungen wird RT Duroid der Dicke 0,254mm benutzt.
7.1 Übergang Hohlleiter-Streifenleitung
Die Anbindung der Mikrostreifenleitungsschaltungen an das Hohlleiterspeisenetz-
werk wird über einen Koppelschlitz auf der Rückseite des Schaltungssubstrats durch-
geführt. Für eine Kopplung mit geringen Verlusten und hoher relativer Bandbreite
wird in dieser Dissertation das Prinzip einer aperturgekoppelten Patchantenne rea-
lisiert [36]. In der Abb.7.1 ist der Aufbau der Kopplung dargestellt. Diese Art der
Patch
Mikrostreifenleitung
Tor 1
Schlitz auf der Rückseite
des Schaltungslayers
Verlängerung der  Mikrostreifen-
leitung über der Schlitzkante
Tor 2
Schaltungssubstrat
Patchsubstrat Abstand Schlitz-
Patchelement
Hohlleiter
Erweiterung
Luftbox
Aufsicht Seitenansicht
Abbildung 7.1: Aufbau der Kopplung zwischen Mikrostreifenleitung und Hohlleiter
Kopplung wurde zum ersten mal bei [37] benutzt. Das Feld der Mikrostreifenleitung
koppelt über den Schlitz auf der Rückseite des Schaltungssubstrat in den Hohllei-
ter ein. Mit dem Feld wird das einzelne Patch, das in dem Hohlleiter positioniert
wird, angeregt, sodass eine Übertragung der Leistung zwischen Hohlleiter und Mi-
krostreifenleitung mit relativ hoher Bandbreite möglich wird. Das Patch wird auf
einem Trägersubstrat aufgebracht. Die Rückseite des Trägersubstrats wird vollstän-
dig freigeätzt. Für eine einfachere Montage des Trägersubstrats wird die Tiefe des
Hohlleiters von 3,556mm auf 4,556mm erhöht. Das einzelne Patch kann dann mit
der Trägerplatine gefertigt und im Hohlleiter verklebt werden. Entscheidend für eine
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verlustarme Kopplung mit einer hohen relativen Bandbreite ist hier die exakte Ein-
haltung des Abstandes zwischen dem Schlitz und dem Patch. Die Kopplung wird für
eine 50Ω und 100Ω Mikrostreifenleitung durchgeführt. Als Trägerplatine wurde RT
Duroid der Dicke 1,57mm gewählt. Die Schlitz und Patch Dimensionen sind 5mm
x 0,4mm und 3,2mm x 2,69mm. Die besten Ergebnisse wurden mit einer Verlän-
gerung der Mikrostreifenleitung um 0,4mm und einem Abstand Patch-Schlitz von
0,5mm (50Ω Leitung) erzielt (siehe Abb.7.1). Bei einer 100Ω Mikrostreifenleitung
ändert sich die Verlängerung und der Abstand auf 0,93mm bzw. 0,59mm. Um die
Verluste der Kopplung von den Verlusten der Mikrostreifenleitung separieren zu
können, wurden bei den Simulationen mehrere Zuleitungslängen simuliert. In den
Abb.7.2 und 7.3 sind die Ergebnisse dargestellt.
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Abbildung 7.2: Betrag des simulierten Reflexionsfaktors der Kopplung bei einer 50Ω-
und einer 100Ω-Streifenleitung
Wie in Abb.7.2 gezeigt ist die Reflexionsdämpfung in allen Fällen besser als 15 dB.
Aus den Transmissionsverlusten (siehe Abb.7.3) kann man die Verluste der Kopp-
lung extrahieren. So ergeben sich Verluste für die Kopplung bei der Mittenfrequenz
von 0,75 dB (50Ω Leitung) bzw. 0,95 dB (100Ω Leitung). Diese Verluste treten bei
der Anbindung der Schaltungen an die realisierten Antennen immer auf und können
nicht reduziert oder vermieden werden.
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Abbildung 7.3: Betrag des simulierten Transmissionsfaktors der Kopplung bei einer
50Ω- und einer 100Ω-Streifenleitung
7.2 Ein 8 x 8 Array mit integriertem S/E-Umschalter
Die Abb.7.4 zeigt die Realisierung eines S/E-Umschalters für das 8 x 8 Array. Mit
100Ω Widerstände
Pin Dioden 
Durchkontaktierung
Tor 3 (Antenne)
Wellensumpf
Tor 1 (Sender) Tor 2 (Empfänger)
Abbildung 7.4: Layout des S/E-Umschalters
diesem Schalter ist es möglich, Sender- und Empfängerzüge direkt in der Nähe der
Antenne anzubringen. Der Einsatz von längeren koaxialen Kabeln, die in diesem
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Frequenzbereich hohe Verluste aufweisen, kann somit vermieden werden. Die Haupt-
elemente des S/E-Umschalters sind die in Serie geschalteten 3 dB Leistungsteiler
(Hybrid) und die Pin Dioden. Die Pin Dioden und die 100Ω Widerstände sind
SMD-Bauteile, die auf die Schaltung aufgelötet werden. Die Impedanz der Zuleitun-
gen zu den 3 dB Leistungsteilern wird zu 100Ω gewählt. An den Anschlüssen des
Senders und Empfängers wird über λε/4-Transformatoren eine Impedanz von 50Ω
eingestellt. Über die Lötpads kann ein Gleichstrom zur Speisung der Pin Dioden
eingeprägt und über die Durchkontaktierung zur Masse weitergeleitet werden. Bei
leitenden Pin Dioden transformiert sich der angeschlossene Leitungsleerlauf über die
Pin Diode zu einem Kurzschluss. In diesem Fall ist der Zweig Tor 1-3 aktiv und Tor
2 entkoppelt. Bei sperrenden Pin Dioden wechselt der aktive Zweig auf Tor 2-3 über.
In den Abb.7.5 und 7.6 sind die Simulationsergebnisse dieses Schalters dargestellt.
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Abbildung 7.5: Betrag der simulierten Reflexionsfaktoren des S/E-Umschalters bei
sperrenden und bei leitenden Pin Dioden
Bei der Betrachtung der Ergebnisse wird deutlich, dass die Verluste der aktiven Pfa-
de mit 1 bis 2.5 dB zu hoch und die Entkopplungen der nicht aktiven Pfade mit
Werten besser 9 dB zu niedrig sind. Hier könnte durch einen Einsatz eines besse-
ren Schaltelementes, wie z.B. eines MEMS (Micro-Electro-Mechanical System) als
mechanischer Schalter, die Effizienz des S/E-Umschalters gesteigert werden.
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Abbildung 7.6: Betrag der simulierten Transmissionsfaktoren des S/E-Umschalters bei
sperrenden und bei leitenden Pin Dioden
Bei der Realisierung des Schalters muss der Koppelschlitz exakt unter der 100Ω Lei-
tung liegen (siehe Abb.7.1). Das gesamte Schaltungssubstrat wird mit dem Koppel-
schlitz über der Hohlleiteröffnung der Antenne fixiert und mit den Leitkleber Elecolit
mit der Aluminium Platte verklebt. Das gesamte Layout überragt dabei die Alumi-
nium Platte, so dass koaxiale K-Stecker mit den Mikrostreifenleitungen verbunden
werden können (Abb.7.7). Bei den Messungen der Antenne (siehe Abb.7.8-7.10) wird
Abbildung 7.7: Photo der montierten Schaltungen
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das nicht benutzte Tor mit einer 50Ω Impedanz abgeschlossen. Die relative Band-
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Abbildung 7.8: Gemessene Reflexionsdämpfung
breite der Reflexionsdämpfung besser 10 dB liegt zwischen 8,67 und 9,22% (Dioden
sperren). Der Gewinn bei fm beträgt 27.6 dB. Die Nebenzipfeldämpfung und Kreuz-
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kreuzpolare Komp. ; Dioden leiten
kopolare Komp. ; Dioden sperren
kreuzpolare Komp. ; Dioden sperren
Abbildung 7.9: Gemessene Antennengewinne in der E-Ebene bei fm
polarisationsunterdrückung sind besser 14 dB bzw. 29 dB (Dioden leiten).
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Abbildung 7.10: Gemessene Antennengewinne in der H-Ebene bei fm
7.3 Eine polarisationsumschaltbare Hochgewinnantenne
Der Schaltungslayer für die polarisationsumschaltbare Antenne wird ebenfalls auf
RT Duroid der Dicke 0,254mm ausgeführt. In Abb.7.11 ist das realisierte Layout dar-
Koaxialer Eingang
Pin Dioden
100Ω Widerstände
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Sumpf
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Abbildung 7.11: Layout des Polarisationsumschalters
gestellt. Der erste Hybrid teilt die eingespeiste Welle in zwei Anteile auf. Die beiden
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anderen 3 dB Leistungsteiler erfüllen die Funktion von Reflexionsphasenschiebern.
Um die Effizienz des geschalteten Kurzschlusses zu erhöhen (siehe S/E-Umschalter),
werden jeweils vier Pin Dioden in einer Kombination aus Parallel- und Serienschal-
tung (Abstand ca. λε/2) betrieben. Für die Funktion der Phasenschieber werden also
immer gleichzeitig acht Pin Dioden im Block geschaltet. Das Lötpad in der Mitte
der Phasenschieber wird für die DC-Versorgung benutzt. Der entkoppelte Zweig des
ersten Hybrids wird mit einem Wellensumpf reflexionsfrei abgeschlossen. Die Posi-
tionen und Dimensionen der Koppelschlitze, sowie der darunter liegenden Hohlleiter
Eingängen sind maßstabgetreu in das Layout eingezeichnet. Die Leitungsimpedanz
beträgt 50Ω. Die Phasendifferenzen zwischen Array 1 und 2 sind
• Block A, B sperrend: ∆ϕ = 0◦
• Block A leitend, Block B sperrend: ∆ϕ = −180◦
• Block A, B leitend: ∆ϕ = +90◦
• Block B leitend, Block A sperrend: ∆ϕ = −90◦
Abb.7.12 zeigt die gemessenen Reflexionsdämpfungen am Eingang des Umschalters.
Für alle Schaltzustände der Pin Dioden ist eine Reflexionsdämpfung besser als 11 dB
für eine relative Bandbreite > 10% erreicht worden. Messungen der Abstrahlungen
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Abbildung 7.12: Gemessene Reflexionsdämpfung bei unterschiedlichen Polarisationen
der 4 x 8 Arrays
der 4 x 8 Arrays haben gezeigt, dass die elektronische Einstellung der unterschied-
lichen Phasendifferenz nicht den geforderten Werten entspricht. Im Rahmen dieser
Dissertation konnte aus Zeitgründen der Schalter vor der Montage nicht mehr ge-
testet werden, so dass die Phasendifferenz zwischen Array 1 und 2 nicht eindeutig
feststeht. Der geringste Fehler tritt in dem Fall auf, wenn die Pin Dioden im Block
A und B leitend sind. Hier wird die Phasendifferenz nur durch den Eingangshy-
brid (siehe Abb.7.11) erzeugt. Die Ergebnisse für fm sind in den Abb.7.13 und 7.14
dargestellt. Die Trennlinie zwischen Array 1 und 2 wird als Hauptachse bezeichnet.
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Die Soll-Polarisation ist rechtszirkular. Die Abbildungen zeigen, dass nur innerhalb
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Abbildung 7.13: Normierter Betrag der Abstrahlung bei vertikaler Hauptachse der
4 x 8 Arrays
−90 −75 −60 −45 −30 −15 0 15 30 45 60 75 90
−60
−50
−40
−30
−20
−10
0
ϑ [grad]
|C k
o,
kr
eu
z 
(ϑ
)| [
dB
]
 
 
rechtszirkulare Polarisation
linkszirkulare Polarisation
Abbildung 7.14: Normierter Betrag der Abstrahlung bei horizontaler Hauptachse der
4 x 8 Arrays
der Hauptkeule eine gute Trennung der Polarisationen vorliegt. Bei einer vertika-
len Hauptachse beträgt die Kreuzpolarisationsunterdrückung bei ϑ = 0◦ ca. 20 dB.
Innerhalb der Hauptkeule sind die Werte der rechts- und linkszirkularen Polarisa-
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tionen bei ϑ = ±2,4◦ identisch (siehe Abb.7.13). Bei einer horizontalen Hauptachse
des 4 x 8 Arrays beträgt die Kreuzpolarisationsunterdrückung 15 dB (Abb.7.14).
KAPITEL 8
Zusammenfassung und Ausblick
Planare Antennenarrays mit Hohlleiterspeisenetzwerk sind eine interessante Alter-
native zu planaren Netzwerken oder allgemein zu konventionellen Antennen. Sie
kombinieren die Vorteile des geringen Profils und der geringen Produktionskosten
von planaren Antennenarrays mit den geringen Verlusten des Speisenetzwerkes. Die
entwickelten Antennen sind für Richtfunk Anwendungen gedacht. Sie können z.B.
für die Vernetzung von Basisstationen im WIMAX-Netzen eingesetzt werden. Im
Rahmen der Dissertation „Integrierte planare Millimeterwellen Antenne mit hohem
Gewinn” wurden folgende Untersuchungen erbracht:
1. Entwicklung und Realisierung eines 8x8 Arrays bestehend aus 64 3x3-Patch-
Subarrays. Die Subarrays werden über ein Hohlleiterspeisenetzwerk angeregt.
Die totale Höhe der Antenne beträgt mit der Trägerplatte aus Aluminium
20mm. Ein Gewinn ≥ 30 dB, eine Reflexionsdämpfung besser als 10 dB,
eine Kreuzpolarisationsunterdrückung besser als 30 dB und eine Nebenzipfel-
dämpfung besser als 13,5 dB wurden über eine relative Bandbreite von 10%
(30,97GHz bis 34,23GHz) erreicht.
2. Entwicklung und Realisierung von zwei 4x8 Arrays bestehend aus jeweils
32 3x3-Patch-Subarrays. Alle Antennenparameter des 8x8 Arrays mit
Ausnahme des Gewinns konnten erhalten werden. Aufgrund der Halbierung
der Anzahl der Elemente reduziert sich der Gewinn der 4x8 Arrays um ca. 3 dB.
3. Integration von planaren Schaltungen auf der Antennenrückseite erhöhen die
Funktionalität des Arrays. Beispielhaft wurde ein S/E-Umschalter integriert
sowie durch Aufteilung der Antenne in zwei bezüglich der Polarisation ortho-
gonale Teilantennen mit einem Phasenschieber eine polarisationsumschaltbare
Antenne entworfen und realisiert.
Die Integration des S/E-Umschalters auf der Rückseite des 8x8 Arrays zeigt eine
Vielzahl von Möglichkeiten auf. So könnte z.B. in einem neuen Projekt ein vollstän-
diges Frontend für eine spezielle Anwendung innerhalb der Kommunikation oder der
Sensorik realisiert werden. Innerhalb dieser Dissertation konnte die Überlagerung
der verschiedenen Polarisationen der 4x8 Arrays nur für den Fall der rechtszirkula-
ren Polarisation gezeigt werden. Hier wäre eine einfache Überprüfung der Effizienz
der Überlagerung mittels Phasenschieber in Hohlleitertechnik angebracht. Wenn die
Überlagerung der Polarisationen innerhalb der Hauptkeule gelingt, kann mit neuen
Bauelementen wie z.B. MEMS die Effizienz der Polarisationsumschaltung deutlich
erhöht werden.
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ANHANG A
Schlitzmodell von Patchantennen
Bei diesem Modell werden die „strahlenden” und „nicht strahlenden” Kanten eines
Patches durch Schlitze mit gleicher Feldverteilung modelliert (siehe Abb.A.1,A.2).
Die Breite w des Patches und die Höhe h des Dielektrikums werden vorgegeben. Für
die Länge des Patches gilt
L = Leff − 2∆L = λε
2
− 2∆L = λ0
2
√
εr,eff
− 2∆L (1.1)
A.1 Patches mit Polarisation in x-Richtung
Bei einer Polarisation in x-Richtung werden die kompletten tangentialen Felder eines
Patches durch zwei Schlitzpaare ersetzt (siehe Abb.A.1). Die Schlitzhöhen werden
dabei gleich der Substrathöhe h gesetzt. Die einzelnen Schlitzpaare werden durch
die Patch-Dimensionen w,L und der Substrathöhe h getrennt. Die Feldverteilung in
den Schlitzen ist identisch zu der Feldverteilung an den Kanten des Patches. Für
Patch Schlitzmodell
tangentiale
Felder
x x
y y
w w
L
Leff
DL
h
h
L
Abbildung A.1: Modellierung eines Patches bei einer Polarisation in x-Richtung
das tangentiale elektrische Feld gilt
Etan = Etan,x · ex + Etan,y · ey (1.2)
Zuerst wird nur das tangentiale E-Feld in x-Richtung betrachtet. Es lautet
Etan,x = E0 ·rect
(x
h
)
·rect
( y
w
)
∗
[
δ
(
x+
(
L+ h
2
))
+ δ
(
x−
(
L+ h
2
))]
(1.3)
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wobei E0 eine konstante Anregungsfeldstärke des Patches ist. Für die einfachere
Berechnung wird zuerst nur ein Schlitz betrachtet, der im Koordinatenursprung
positioniert ist. Für die Fourier-Transformierte (FT) des elektrischen Feldes in x-
Richtung gilt dann
f˜x1 = E0
∫ ∞
−∞
∫ ∞
−∞
rect
(x
h
)
· rect
( y
w
)
· ej(kxx′+kyy′) · dx′dy′
= E0
∫ h/2
−h/2
∫ w/2
−w/2
ej(kxx
′+kyy′) · dx′dy′
= E0 · h · w · si
(
kxh
2
)
· si
(
kyw
2
)
(1.4)
und mit
X1 =
kh
2
sinϑ cosϕ
Y1 =
kw
2
sinϑ sinϕ
folgt
f˜x1 = E0 · h · w · si (X1) · si (Y1) (1.5)
Für die vollständige Berechnung der FT des tangentialen elektrischen Feldes in x-
Richtung wird nun die Array-Funktion für beide Schlitze im Abstand L+h betrach-
tet. Sie lautet
AFx =
(
sin ξx
sin ξx/2
)
(1.6)
Mit
ξx = k(L+ h) · sin ϑ cosϕ+Ψx
Ψx = 0
X2 =
k(L+ h)
2
sinϑ cosϕ
folgt für die Array-Funktion in x-Richtung
AFx = 2 cos
(
ξx
2
)
= 2 cos
(
k(L+ h)
2
sin ϑ cosϕ
)
= 2 cos(X2) (1.7)
Für die FT des tangentialen Feldes in x-Richtung folgt mit (1.5),(1.7)
f˜x = f˜x1 · AFx = 2E0hw · si(X1) · si(Y1) · cos(X2) (1.8)
Für die Berechnung der FT des tangentialen Feldes in y-Richtung wird nun die
gleiche Vorgehensweise angewendet. Für das Feld gilt
Etan,y = E0 · rect
(y
h
)
· sin
(
−π
L
x
)
∗
[
δ
(
y +
(
w + h
2
))
− δ
(
y −
(
w + h
2
))]
= −E0 · rect
(y
h
)
· sin
(π
L
x
)
∗
∗
[
δ
(
y +
(
w + h
2
))
− δ
(
y −
(
w + h
2
))]
(1.9)
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Für die FT von einem Schlitz im Koordinatenursprung folgt
f˜y1 = −E0
∫ h/2
−h/2
ejkyy
′
dy′
∫ L/2
−L/2
sin
(π
L
x′
)
· ejkxx′dx′
= −E0h · si(Y2) ·
[
jkx
( π
L
)2 − k2x
(
ejX3 + e−jX3
)]
= −jE0hL · si(Y2) ·
[
X3 cos(X3)
( π
L
)2 −X23
]
(1.10)
mit
Y2 =
kh
2
sin ϑ sinϕ
X3 =
kL
2
sinϑ cosϕ
Für die Array-Funktion von beiden Schlitzen im Abstand w + h gilt
AFy =
(
sin ξy
sin ξy/2
)
= 2 cos(ξy/2) = 2 cos(Y3 + π/2) (1.11)
mit
ξy = k(w + h) sinϑ sinϕ+Ψy
Ψy = π
Y3 =
k(w + h)
2
sinϑ sinϕ
Für die FT des tangentialen elektrischen Feldes in y-Richtung gilt mit (1.10),(1.11)
f˜y = f˜y1 · AFy = −2jE0hL · si(Y2) ·
[
X3 cos(X3)
( π
L
)2 −X23
]
· cos(Y3 + π/2) (1.12)
A.2 Patches mit Polarisation in y-Richtung
Bei einer Polarisation in y-Richtung (siehe Abb.A.2) ist die Vorgehensweise bei der
Berechnung der FT’s identisch zu der Vorgehensweise aus Kap.A.1. Für das tangen-
tiale Feld in x-Richtung gilt
Etan,x = E0 · rect
(x
h
)
· sin
(
−π
L
y
)
∗
[
δ
(
x+
(
w + h
2
))
− δ
(
x−
(
w + h
2
))]
= −E0 · rect
(x
h
)
· sin
(π
L
y
)
∗
∗
[
δ
(
x+
(
w + h
2
))
− δ
(
x−
(
w + h
2
))]
(1.13)
Mit
X4 =
kh
2
sin ϑ cosϕ
Y4 =
kL
2
sin ϑ sinϕ
X5 =
k(w + h)
2
sinϑ cosϕ
Ψx = π
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Abbildung A.2: Modellierung eines Patches bei einer Polarisation in y-Richtung
folgt für die FT des tangentialen elektrischen Feldes in x-Richtung
f˜x = f˜x1 · AFx = −2jE0hL · si(X4) ·
[
Y4 cos(Y4)
( π
L
)2 − Y 24
]
· cos(X5 + π/2) (1.14)
Für das tangentiale Feld in y-Richtung gilt
Etan,y = E0·rect
( x
w
)
·rect
(y
h
)
∗
[
δ
(
y +
(
L+ h
2
))
+ δ
(
y −
(
L+ h
2
))]
(1.15)
Mit
X6 =
kw
2
sinϑ cosϕ
Y5 =
kh
2
sinϑ sinϕ
Y6 =
k(L+ h)
2
sinϑ sinϕ
Ψy = 0
folgt für die FT des tangentialen elektrischen Feldes in y-Richtung
f˜y = f˜y1 · AFy = 2E0wh · si(X6) · si(Y5) · cos(Y6) (1.16)
A.3 Berechnung der Fernfelder
Die Fernfelder der Patch-Antennen können mit der Aperturantennentheorie und mit
der Methode der „stationären Phase” [23],[24] berechnet werden (siehe Anhang B).
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Mit einer Abschätzung folgt für die Felder
Er ≃ 0 (1.17)
Eϑ ≃ j ke
−jkr
2πr
·
(
f˜x cosϕ+ f˜y sinϕ
)
(1.18)
Eϕ ≃ j ke
−jkr
2πr
·
(
−f˜x sinϕ+ f˜y cosϕ
)
(1.19)
Je nach vorliegender Polarisation kann man durch Einsetzen von (1.8), (1.12), (1.14)
und (1.16) in (1.18) und (1.19) alle benötigten Felder berechnen.
132 A. Schlitzmodell von Patchantennen
ANHANG B
Methode der stationären Phase
Häufig trift man auf das folgende Integral, was in den meisten Fällen nicht exakt
lösbar ist.
I(k) =
∫ b
a
∫ d
c
F (x,y)ejkf(x,y)dxdy (2.1)
Dabei ist
k = real
f(x,y) = real, unabhängig von k, und nicht singulär
F (x,y) = eventuell komplex, unabhängig von k, und nicht singulär
Für große Werte von k kann man dieses Integral mit der Methode der stationären
Phase abschätzen. Aufgrund der Anwendung bei der Aperturantennentheorie,
gehen wir nun auf das folgende Problem über [23].
E(x,y,z) =
1
4π2
∫ +∞
−∞
∫ +∞
−∞
f˜(kx,ky) · e−jkrdkxdky (2.2)
Der erste Schritt bei einer Abschätzung mit der Methode der stationären Phase ist
die stationären Punkte von k · r zu finden. Für k · r gilt
k · r = (exkx + eyky + ezkz) · err (2.3)
Mit der Koordinatentransformation
AxAy
Az

 =

 sinϑ · cosϕ cosϑ · cosϕ − sinϕsinϑ · sinϕ cos ϑ · sinϕ cosϕ
cosϑ − sinϑ 0

 ·

ArAϑ
Aϕ

 (2.4)
gilt für (2.3)
k · r = r · (kx · sinϑ · cosϕ+ ky · sin ϑ · sinϕ + kz · cosϑ) (2.5)
(2.5) reduziert sich zu
k · r = r · (kx · sinϑ · cosϕ+ ky · sinϑ · sinϕ+
√
k2 − k2x − k2y · cosϑ) (2.6)
Für die stationären Punkte gilt nun, daß die erste Ableitung von k · r nach kx und
ky identisch null sein muß. In Formeln heißt das
∂(k · r)
∂kx
= 0 (2.7-a)
∂(k · r)
∂ky
= 0 (2.7-b)
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Bei Benutzung von (2.6, 2.7-a, 2.7-b) folgt
0 = r ·
(
sinϑ · cosϕ− kx
kz
· cosϑ
)
(2.8-a)
0 = r ·
(
sinϑ · sinϕ− ky
kz
· cosϑ
)
(2.8-b)
Die Lösung für kx und ky lautet
kx = kz
sinϑ · cosϕ
cosϑ
(2.9-a)
ky = kz
sinϑ · sinϕ
cos ϑ
(2.9-b)
Mit (2.9-a, 2.9-b) kann k geschrieben werden als
k2 = k2z + k
2
x + k
2
y = k
2
z ·
(
1 +
sin2 ϑ
cos2 ϑ
)
(2.10)
was zu einem kz führt mit
kz = k · cos ϑ (2.11)
Mit der Hilfe von (2.11) vereinfachen sich die Formeln für die stationären Punkte
(2.9-a, 2.9-b) zu
kx = k · sinϑ · cosϕ = k1 (2.12-a)
ky = k · sinϑ · sinϕ = k2 (2.12-b)
Als nächster Schritt wird die Funktion k · r über den stationären Punkten k1,k2 in
eine Taylor-Reihe bis zur zweiten Ordnung entwickelt
k · r ≃ k · r|k1,k2 +
∂(k · r)
∂kx
∣∣∣∣
k1,k2
(kx − k1) + ∂(k · r)
∂ky
∣∣∣∣
k1,k2
(ky − k2) +
+
1
2
∂2(k · r)
∂k2x
∣∣∣∣
k1,k2
(kx − k1)2 + 1
2
∂2(k · r)
∂k2y
∣∣∣∣
k1,k2
(ky − k2)2 +
+
∂2(k · r)
∂kx∂ky
∣∣∣∣
k1,k2
(kx − k1)(ky − k2) (2.13)
Die erste Ableitung nach kx,ky von k · r an den stationären Punkten ist identisch
null. Daraus folgt für (2.13)
k · r = k · r|k1,k2 −Aξ2 − Bη2 − Cξη (2.14)
mit
A = − 1
2
∂2(k · r)
∂k2x
∣∣∣∣
k1,k2
(2.14-a)
B = − 1
2
∂2(k · r)
∂k2y
∣∣∣∣
k1,k2
(2.14-b)
C = − ∂
2(k · r)
∂kx∂ky
∣∣∣∣
k1,k2
(2.14-c)
ξ = (kx − k1) (2.14-d)
η = (ky − k2) (2.14-e)
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Mit (2.11, 2.12-a, 2.12-b) reduziert sich (2.3) auf
k · r|k1,k2 = kr (2.15)
Mit der Hilfe von (2.6) kann man A,B,C nach einigen Manipulationen ausdrücken
durch
A =
r
2k
·
(
1 +
sin2 ϑ · cos2 ϕ
cos2 ϑ
)
(2.16-a)
B =
r
2k
·
(
1 +
sin2 ϑ · sin2 ϕ
cos2 ϑ
)
(2.16-b)
C =
r
k
sin2 ϑ
cos2 ϑ
· cosϕ · sinϕ (2.16-c)
Das Integral (2.2) wird nun nur noch über den zweiten Ableitungen von k · r an den
stationären Punkten gebildet. Es gilt
E(x,y,z) ≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr ·
∫ +∞
−∞
∫ +∞
−∞
e+j(Aξ
2+Bη2+Cξη)dξdη (2.17)
Das übriggebliebene Integral von (2.17) wird jetzt mit der Methode der stationären
Phase abgeschätzt. Dafür wird zuerst der quadratische Faktor des Exponentialterms
von (2.17), mit einer Koordinatenachsendrehung von ξ,η nach µ,λ in eine Diagonal-
form, gebildet:
Aξ2 +Bη2 + Cξη = A
′
µ2 +B
′
λ2 (2.18)
Den Zusammenhang zwischen A,B,C und A
′
,B
′
erhält man, indem man die Deter-
minante: ∣∣∣∣ (A− ξ) C/2C/2 (B − ξ)
∣∣∣∣ = 0 (2.19)
löst, und die Lösungen gleich A
′
,B
′
setzt. Daraus folgt:
A
′
=
1
2
·
[
(A+B) +
√
(A+B)2 − (4AB − C2)
]
(2.20-a)
B
′
=
1
2
·
[
(A+B)−
√
(A+B)2 − (4AB − C2)
]
(2.20-b)
Wenn man (2.20-a, 2.20-b) in (2.17) einsetzt, folgt
E(x,y,z) ≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr ·
∫ +∞
−∞
∫ +∞
−∞
e+j(A
′
µ2+B
′
λ2)dµdλ
≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr ·
∫ +∞
−∞
e±jk|A
′
|µ2dµ
∫ +∞
−∞
e±jk|B
′
|λ2dλ (2.21)
Die Vorzeichen von den Exponentialtermen in (2.21) werden durch die Vorzeichen
von A
′
und B
′
und somit von A und B (2.20-a, 2.20-b) bestimmt. Die zwei Integrale
in (2.21) sind von gleicher Form. Durch die Einführung des Integrals
E
′′
(x,y,z) =
∫ +∞
−∞
e±jk|α|t
2
dt = 2
∫ ∞
0
e±jk|α|t
2
dt (2.22)
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werden Sie abgeschätzt, wobei α A
′
oder B
′
repräsentieren kann. Mit der Substitu-
tion
k |α| t2 = π
2
τ 2
d t =
√
π
2k |α|d τ
kann (2.22) geschrieben werden als
E
′′
(x,y,z) = 2
√
π
2k |α|
∫ ∞
0
e±j
pi
2
τ2d τ (2.23)
Das Integral aus (2.23) ist als komplexes Fresnel Integral bekannt, deren Lösung wie
folgt lautet ∫ ∞
0
e±j
pi
2
τ2d τ =
1
2
(1± j) = 1√
2
e±j
pi
4
Damit folgt für die Lösung von (2.23)
E
′′
(x,y,z) =
√
π
k |α|e
±j pi
4 (2.24)
Das Resultat von (2.24) kann man benutzen, um (2.21) zu reduzieren, auf
E(x,y,z) ≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr π
k
√
|A′| |B′ |e
±j pi
4 e±j
pi
4 (2.25)
Wenn A
′
und B
′
beide positiv sind, gilt e±j
pi
4 · e±j pi4 = e+j pi2 = +j. Wenn A′ und B′
beide negativ sind, gilt e±j
pi
4 · e±j pi4 = e−j pi2 = −j. Wenn A′ und B′ unterschiedliche
Vorzeichen haben, gilt e±j
pi
4 · e±j pi4 = 1. Damit kann man (2.25) überführen in die
Form
E(x,y,z) ≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr jπδ
k
√
|A′ | |B′ | (2.26)
mit
δ =


+1 wenn A
′
und B
′
beide positiv sind
−1 wenn A′und B′ beide negativ sind
−j wenn A′und B′ unterschiedliche Vorzeichen haben
(2.27)
Wenn man (2.20-a, 2.20-b) betrachtet wird klar, dass
1. A
′
und B
′
real sind, weilA,B und C real sind,
2. A
′
+B
′
= A +B ist und
3. A
′ · B′ = (4AB − C2) /4 gilt.
Damit folgt für (2.26)
E(x,y,z) ≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr j2πδ
k
√|4AB − c2| (2.28)
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Für δ aus (2.28) kann man nun folgende Bestimmungsgleichungen, bezogen auf A,B
und C annehmen
δ =


+1 für 4AB > C2 und A > 0
−1 für 4AB > C2 und A < 0
−j für 4AB < C2
(2.29)
Mit (2.16-a bis 2.16-c) folgt nun für den Faktor 4AB − C2
4AB − C2 = r
2
k2
·
(
1 +
sin2 ϑ
cos2 ϑ
(
sin2 ϕ+ cos2 ϕ
)
+
sin4 ϑ cos2 ϕ sin2 ϕ
cos4 ϑ
)
−
− r
2
k2
· sin
4 ϑ cos2 ϕ sin2 ϕ
cos4 ϑ
=
r2
k2
·
(
1 +
sin2 ϑ
cos2 ϑ
)
=
( r
k cos ϑ
)2
(2.30)
Weil 4AB > C2 und A > 0 gilt, wird δ = +1 (2.29) und das Anfangsproblem (2.2)
kann nun mit der Methode der stationären Phase wie folgt abgeschätzt werden
E(x,y,z) =
1
4π2
∫ +∞
−∞
∫ +∞
−∞
f˜(kx,ky) · e−jkrdkxdky
≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr ·
∫ +∞
−∞
∫ +∞
−∞
e+j(Aξ
2+Bη2+Cξη)dξdη
≃ 1
4π2
f˜(k1,k2)e
−jkr · j 2π√(
r
k·cosϑ
)2
≃ j ke
−jkr
2πr
· cosϑ · f˜(k1,k2) (2.31)
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